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ABSTRAKT
Překládaná dizertační práce se zabývá novou strukturou modulátoru delta-sigma (ΔΣ),
která potlačuje vlivy vyšších harmonických složek a umožňuje dosáhnout vysokého roz-
lišení až 16 bitů. Nová navržená struktura kombinuje výhody struktur modulátorů ΔΣ
s jednobitovým kvantizátorem s modulátory ΔΣ s vícebitovým kvantizátorem. V práci
je představena nová struktura 2. řádu, byla ověřena její správná funkce v programu
MATLAB a vyhodnoceny nároky na jednotlivé bloky převodníku ΔΣ. Druhá část práce
se zabývá návrhem převodníku ΔΣ s novou strukturou modulátoru v technologii ONSemi
I3T25 s využitím techniky SC. Na základě poznatků jsou na závěr vyhodnoceny výhody
a nevýhody nové struktury a je porovnána se známými strukturami modulátorů ΔΣ.
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ABSTRACT
The presented dissertation thesis deals with a novel structure of delta-sigma (ΔΣ) mo-
dulator which compensates influence of higher harmonic distortion and therefore it is
possible to achieve high resolution up to 16 bits. This novel proposed structure com-
bines advantages of one bit quantizer ΔΣ modulators with mutli-bit ΔΣ modulators.
The novel second order structure is presented, correct function is verified in MATLAB
simulation enviroment and requirements for partial block are studied. The second part
of the work deals with design of ΔΣ converter with novel structure of modulator using
switched capacitor technique utilizing ONSemi I3T25 technology. Advantages and dis-
advantages of the novel structure are evaluated and novel structure is compared with
common structures of ΔΣ modulators.
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Nová struktura modulátoru delta-sigma nízkého rˇádu s vysokým rozlišením
1 Úvod
Analogoveˇ-cˇíslicové (ADC – Analog-to-Digital Converter) a cˇíslicoveˇ-analogové (DAC –
Digital-to-Analog Converter) prˇevodníky nacházejí uplatneˇní všude tam, kde je trˇeba analogový
signál cˇíslicoveˇ zpracovat nebo analogový signál z cˇíslicového vytvorˇit. Cˇíslicové zpracování
analogových signálu˚ má rˇadu výhod, které jsou podporˇeny dostupností a nízkou cenou technic-
kého vybavení pro zpracování cˇíslicových signálu˚, tj. logických kombinacˇních a sekvencˇních
obvodu˚, mikroprocesoru˚, pameˇtí atd. Výhodou digitálního signálu je, že je reprezentován dis-
krétními hodnotami v cˇase a nabývá pouze definované hodnoty amplitudy. Naopak analogový
signál má spojitý pru˚beˇh v cˇase i amplitudeˇ a je tedy mnohem citliveˇjší na rušení, odchylky
technologického procesu, šum apod.[1].
Prˇevodníky delta-sigma (oznacˇované ∆Σ) jsou vysoce efektivní alternativou pro získání
prˇevodu s vysokou rozlišovací schopností. Nacházejí uplatneˇní všude tam, kde je potrˇeba sig-
nály s malou až strˇední šírˇkou pásma prˇevést na digitální signály s velkým rozlišením. Byla
vyvinuta spousta struktur modulátoru˚ ∆Σ. Odlišují se od sebe naprˇ. pocˇtem a usporˇádáním
∆Σ smycˇek, prˇicˇemž každá smycˇka mu˚že být ru˚zného rˇádu s ru˚znou výslednou rozlišovací
schopností. Modulátory ∆Σ je možné také rozdeˇlit podle rozlišení kvantizacˇního obvodu, resp.
použitého DAC ve zpeˇtné vazbeˇ. Mu˚že být jednobitový nebo vícebitový. Obecneˇ lze rˇíci, že
modulátory s vícebitovým prˇevodem vykazují veˇtší stabilitu oproti jednobitovým modulátoru˚m
vyšších rˇádu˚. Do výsledného spektra se však výrazneˇ projevuje nelinearita tohoto DAC, kterou
je nutné kompenzovat [2].
Prˇi realizaci prˇevodníku˚ AD a DA, analogových filtru˚, integrátoru˚, cˇástí operacˇních zesilo-
vacˇu˚ (OZ) na cˇipu se využívá techniky SC (Switched-Capacitor). Hlavním du˚vodem je možnost
nahrazení pasivního odporu, který zabírá na cˇipu velkou plochu, kapacitorem a spínacˇem MOS.
Princip techniky SC spocˇívá ve strˇídavém nabíjení a vybíjení kapacitoru tak, aby za jednotku
cˇasu byl prˇes kapacitor prˇenesen stejný náboj jako prˇes rezistor za stejnou jednotku cˇasu. Pro-
tože se jedná o strˇídavé nabíjení a vybíjení kapacitoru˚, má proud v obvodech SC impulsní
charakter. Nahrazení odporu kapacitorem se spínacˇi je ukázáno na obr. 1.
S1 S2
u1
C
Φ1 Φ2
iCeq
u2
u
~
RiR
u1 u2
Obr. 1: Náhrada rezistoru spínaným kapacitorem[3]
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Pro ekvivalentní obvod SC lze psát
iR =
uR
R
≈ q
T
=
C · u
T
=
u
R
⇒ T
C
=
1
C · fvz , (1)
kde T je perioda vzorkovacího signálu, q je náboj na kapacitoru, iCeq je celkový proud
tekoucí kapacitorem, u je celkové napeˇtí na kapacitoru, φ1 a φ2 jsou jednotlivé fáze hodinového
signálu, který rˇídí spínání spínacˇu˚ S1 a S2.
Technika SC trpí rˇadou nedostatku˚. Ty mohou mít výrazný vliv na funkci nejen modulá-
toru ∆Σ, ale jakéhokoli obvodu, který je touto technikou realizován. Protože v této dizertacˇní
práci bude realizována nová struktura modulátoru ∆Σ pomocí techniky SC, je nutné tyto chyby
vhodným návrhem minimalizovat.
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2 Prˇevodníky delta-sigma
Prˇevodníky ∆Σ patrˇí mezi prˇevodníky s velmi vysokým rozlišením, avšak s menší rychlostí
prˇevodu, využívající prˇevzorkování vstupního signálu. Díky své konstrukci dosahují neˇkterých
zcela výjimecˇných vlastností, zejména vykazují vynikající diferenciální a integrální nelinearitu
a možnost tvarování šumu mimo spektrum užitecˇného signálu.
analogový
vstup
digitální výstup
antialiasingový 
filtr
Ndigitální filtr DP
a decimátormodulátor ΔΣ
pulzně-hustotně 
modulovaný 
signál
analogový
signál
Obr. 2: Blokové schéma prˇevodníku ∆Σ
Další výhodou je, že pouze minimální cˇást obvodového rˇešení prˇevodníku˚ ∆Σ je tvorˇena
analogovými obvody, které jsou velmi náchylné ke vzniku nejru˚zneˇjších chyb prˇevodu. Díky
teˇmto vlastnostem mají ∆Σ ADC využití pro zpracování stejnosmeˇrných nebo pomalu meˇnících
se signálu˚.
2.1 Modulace delta
Struktura prˇevodníku ∆Σ vychází z modulace delta (∆). Modulace ∆ je prakticky nejjedno-
dušším typem ADC. Modulace ∆ je založena na kvantování zmeˇny signálu mezi dveˇma vzorky,
prˇicˇemž u základního typu modulátoru ∆ se hodnota sousedních vzorku˚ mu˚že odlišovat pouze
o jeden kvantovací krok [4]. Blokové schéma modulátoru ∆ je na obr. 3.
fVZ
∫
∑
x(t) x(t)-z(t)
z(t)
+
-
y(t)
kvantizér
integrátor
Obr. 3: Blokové schéma modulátoru ∆
Modulátor ∆ obsahuje pouze kvantizér, integrátor a rozdílový cˇlen. Nejjednodušší variantou
kvantizéru je komparátor, na jehož výstupu je napeˇtí +U nebo −U . Pokud vstupní signál x(t)
má kladnou hodnotu a roste, na výstupu integrátoru je hodnota signálu z(t) menší. Na výstupu
3
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kvantizéru se objeví napeˇtíU a napeˇtí na integrátoru tedy po celou periodu vzorkovacího signálu
fFV roste. Pokud se napeˇtí x(t) ustálí nebo se nebude prˇíliš meˇnit, dojde k tomu, že napeˇtí
z(t) bude vyšší než napeˇtí x(t) a na výstupu kvantizéru se objeví hodnota −U - obr. 4. Na
výstupu y(t) tedy není signál reprezentující absolutní hodnotu jednotlivých vzorku˚, pouze nese
informaci o tom, zda signál mezi dveˇma vzorky rostl cˇi klesal.
x,z
0
0
-U
+U
t
t
y
TVZ
Obr. 4: Pru˚beˇhy signálu˚ v modulátoru ∆
Pro správnou funkci modulátoru je nezbytné, aby byl rˇízen vneˇjším vzorkovacím kmitocˇtem
fVZ, jinak by došlo k jeho samovolnému rozkmitání. Cˇinnost modulátoru ∆ je tedy cˇasoveˇ
diskrétní. Lze vytvorˇit linearizovaný model a popsat jej pomocí Z-transformace. Signál X(z)
je vstupní diskrétní velicˇina a Y (z) výstupní. Parametr E(z) je velikost kvantizacˇního šumu
kvantizátoru.
E(z)
∑
X(z)
+
-
Y(z)
z-1
1 - z-1
∑+
+
Obr. 5: Linearizovaný model modulátoru ∆
Pro výstupní signál Y (z) pak platí
Y (z) = X(z)(1− z−1) + E(z)(1− z−1). (2)
Z rovnice 2 lze vyjádrˇit prˇenosovou funkci signálu STF (Signal Transfer Function) a prˇe-
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nosovou funkci šumu NTF (Noise Transfer Function)
STF (z) =
Y (z)
X(z)
∣∣∣∣
E(z)=0
= 1− z−1, (3)
NTF (z) =
Y (z)
E(z)
∣∣∣∣
X(z)=0
= 1− z−1. (4)
Funkce NTF se chová jako filtr typu horní propust a kvantizacˇní šum, který je generován
kvantizátorem, je na nízkých kmitocˇtech potlacˇen a prˇesouvá se na vyšší kmitocˇty. Z rovnice 3
je videˇt, že totéž platí i pro STF .
2.2 Modulace delta-sigma
Nevýhodou modulátoru˚ ∆ je chování jako filtr typu horní propust nejen pro NTF , ale i pro
STF . Navíc ke správné demodulaci potrˇebují další integrátor i na koncové straneˇ. Protože je
však integrace lineární operací, je možné prˇemístit integrátor ze strany demodulátoru prˇímo
prˇed modulátor do cesty vstupního signálu – obr. 6.
E(z)
∑
X(z)
+
-
Y(z)
∑+
+
z-1
1 - z-1
z-1
1 - z-1
E(z)
∑
X(z)
+
-
Y(z)
∑+
+
z-1
1 - z-1
Obr. 6: Prˇechod k modulaci ∆Σ
Pro výstupní signál Y (z) platí
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Y (z) = X(z)z−1 + E(z)(1− z−1). (5)
Potom pro funkce STF a NTF lze psát
STF (z) = z−1, (6)
NTF (z) = 1− z−1. (7)
Nyní má STF pouze zpoždeˇní o jeden hodinový cyklus, naopak NTF se chová jako filtr
typu horní propust a kvantizacˇní šum, který je generován kvantizátorem, je na nízkých kmi-
tocˇtech potlacˇen a prˇesouvá se na kmitocˇty, které leží mimo zpracovávané pásmo. Tomuto jevu
se rˇíká tvarování šumu.
2.3 Tvarování kvantizacˇního šumu
Jak již bylo zmíneˇno v prˇedchozí kapitole, prˇevodníky ∆Σ se vyznacˇují možností tvarování
šumu. V teˇchto prˇevodnících lze do urcˇité míry tvarovat spektrální rozložení kvantizacˇního
šumu a to tak, že je v užitecˇném pásmu potlacˇen a prˇesunut mimo užitecˇné pásmo do vyšších
kmitocˇtu˚. V prˇevodnících ∆Σ existují dveˇ metody tvarování šumu:
- rozložení výkonu šumu prˇevzorkováním,
- tvarování šumu pomocí vhodneˇ zvolené prˇenosové funkce.
Efekt obou teˇchto metod pu˚sobí zárovenˇ a scˇítá se.
2.3.1 Kvantizacˇní šum
Vstupní spojitý signál je nakvantován kvantizacˇním obvodem do neˇkolika úrovní, jejichž
pocˇet závisí na rozlišení kvantizacˇního obvodu. Odchylka diskrétní úrovneˇ od pu˚vodní hodnoty
analogového signálu se nazývá kvantizacˇní chyba. Ta má charakter pilovitého signálu o periodeˇ
T a s rozkmitem -Uq/2 do Uq/2, kde Uq je velikost kvantovacího kroku. Matematicky lze pru˚-
beˇh kvantizacˇního šumu popsat
U =
Uq
T
· t pro t ∈
(
−T
2
,
T
2
)
. (8)
Vliv kvantizacˇního šumu na vlastnosti prˇevodníku ∆Σ mu˚že být ukázán na hodnoteˇ pa-
rametru odstup signál od šumu (SNRmax). Tento parametr je získán pomeˇrem mezi výkonem
6
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vstupního sinusového signálu U2sin a kvantizacˇního šumu U
2
q
SNR =
U2sin
U2q
. (9)
Pro výkon sinusového signálu platí
U2sin =
1
T
∫ T
0
U2sinsin
2(ωt)dt =
U2sin
2
. (10)
Výkon kvantizacˇního šumu
U2q =
1
T
∫ T/2
−T/2
(
Uq
T
· t
)2
dt =
U2q
12
. (11)
Prˇi maximální amplitudeˇ vstupního signálu bude dosaženo SNRmax
SNRmax[dB] = 10 · log
(
3
2
· 22N
)
= 6, 02N + 1, 76, (12)
kde N je rozlišení prˇevodníku v bitech.
Spektrální hustota výkonu šumu se získá vydeˇlením výkonuU2 q šírˇkou kmitocˇtového pásma
∆f . Tato šírˇka pásma je v tomto prˇípadeˇ od 0 do fVZ. Matematicky tedy
P(f) =
U2q
fV Z
=
U2q
12fV Z
. (13)
Spektrální hustota šumu má tedy rovnomeˇrné rozložení - obr. 7.
2.3.2 Prˇevzorkování
Jak již bylo zmíneˇno v kapitole 2.3, v prˇevodnících ∆Σ existují dveˇ metody tvarování šumu.
Prvním z nich je rozložení výkonu šumu prˇevzorkováním. Prˇevodníky ∆Σ na rozdíl od jiných
prˇevodníku˚ prˇevzorkovávajíK-krát vyšší frekvencí - koeficient prˇevzorkováníOSR (Oversam-
pling Ratio). To se projeví na rozložení výkonu kvantizacˇního šumu v pracovním pásmu prˇevod-
níku. Situace rozložení spektrální hustoty výkonu PSD (Power Spectral Density) je ilustrována
na obr. 7.
Parametr SNR po prˇevzorkování lze matematicky vyjádrˇit jako
SNRmax[dB] = 6, 02N + 1, 76 + 10log(OSR). (14)
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f
PSD
OSR · fVZNq/2fBW = fVZNq/2
0 fVZNq
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Obr. 7: Rozložení kvantizacˇního šumu
První cˇást výsledku je shodná s rovnicí 12, navíc je však v rovnici cˇlen vyjadrˇující zlepšení
odstupu signálu od šumu s rostoucím OSR. Pro OSR = 4 dojde ke zlepšení SNR o 6,02 dB,
tedy o jeden bit.
Pro OSR platí
OSR =
fV Z
2 · fBW . (15)
Dosáhnout velkého SNR lze u modulátoru˚ ∆Σ neˇkolika zpu˚soby. Nejjednodušší zpu˚sob je
zvýšení OSR. To má za následek snížení maximálního kmitocˇtu zpracovávaného pásma nebo
použití vyššího vzorkovacího kmitocˇtu a tím nutnost navrhnout dílcˇí obvody pro vyšší kmitocˇet.
Druhou možností je použití modulátoru vyššího rˇádu. Modulátory vyšších rˇádu˚ mají veˇtší SNR,
ale mají problémy se stabilitou a jejich návrh je složiteˇjší. Trˇetím zpu˚sobem je zvýšení SNR
použitím vícebitového ADC a DAC [5].
2.3.3 Tvarování šumu v modulátorech delta-sigma
V následující kapitole je popsána druhá metoda tvarování šumu. V kapitole 2.2 v rovnici 7
matematicky popsánaNTF , která má tvar filtru typu horní propust 2. rˇádu s mezním kmitocˇtem
na fpnoise ležícím na kmitocˇtu
fpnoise =
OSR · fV ZNq
2
. (16)
Modulátor ∆Σ se tedy sám o sobeˇ vu˚cˇi kvantizacˇnímu šumu chová jako filtr typu horní
8
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propust, která potlacˇuje šum na kmitocˇtech nižších než fpnoise, tzn. v pásmu užitecˇného signálu.
Situace je ilustrována na obr. 8 .
f
PSD
OSR · fVZNq/2fBW = fVZNq/2
0 fVZNq
NTF
výkon šumu 
v užitečném 
pásmu
Obr. 8: Tvarování šumu v modulátorech ∆Σ
Parameter NTF díky svému charakteru filtru typu horní propust ješteˇ více omezil výkon
kvantizacˇního šumu v užitecˇném pásmu. Do výstupního cˇíslicového signálu se tak dostane
pouze šum vyznacˇený cˇervenou oblastí. Došlo tak k vytlacˇení šumu ven z oblasti užitecˇných
kmitocˇtu˚ a je možné dosáhnout veˇtšího SNR bez nadmeˇrného zvyšování OSR. Nyní pro vý-
kon kvantizacˇního šumu v užitecˇném pásmu fBW platí
N2q ≈
U2qpi
3
3 ·OSR3 . (17)
Potom
SNRmax[dB] = 6, 02N + 1, 76 + 30log(OSR)− 10logpi
2
3
. (18)
Pokud OSR = 4 dojde ke zlepšení SNR o 12,9 dB, tedy o 2,1 bitu.
2.4 Prˇevodníky delta-sigma vyšších rˇádu˚
V minulé kapitole bylo zmíneˇno, že jedním ze zpu˚sobu˚ jak dosáhnout vyššího SNR, je
použít modulátoru˚ ∆Σ vyššího rˇádu, které mají du˚kladneˇjší tvarování kvantizacˇního šumu. Na
obr. 9 je ukázán modulátor ∆Σ 2. rˇádu. Skládá se ze dvou integrátoru˚, kvantizéru a trˇí sumacˇních
cˇlenu˚.
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E(z)
∑
X(z)
+
-
Y(z)
∑+
+
z-1
1 - z-1
z-1
1 - z-1
∑
+
-
2
Obr. 9: Modulátor ∆Σ 2.rˇádu
Pro výstupní signál Y (z) platí
Y (z) = X(z)z−2 + E(z)(1− z−1)2. (19)
Prˇenosové funkce STF a NTF jsou
STF (z) = z−2, (20)
NTF (z) = (1− z−1)2. (21)
Nyní má STF zpoždeˇní o dva hodinové cykly a NTF se chová jako filtr typu horní propust
2. rˇádu. Pro výkon kvantizacˇního šumu v užitecˇném pásmu fBW platí
N2q ≈
U2qpi
4
5 ·OSR5 . (22)
Potom
SNRmax[dB] = 6, 02N + 1, 76 + 50log(OSR)− 10logpi
4
5
. (23)
Pokud OSR = 4 dojde ke zlepšení SNR o 17,2 dB, tedy o témeˇrˇ 3 bity.
Rovnice 20 resp. 21 lze zobecnit pro modulátor ∆Σ L-tého rˇádu
STF (z) = z−L, (24)
NTF (z) = (1− z−1)L, (25)
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kde L je rˇád modulátoru.
Prˇi L-tém rˇádu modulátoru má kvantizacˇní šum v pásmu výkon
N2q ≈
U2qpi
2L
(2L+ 1)OSR2L+1
. (26)
Maximální SNR pro L-tý rˇád modulátoru
SNRmax[dB] = 6, 02N + 1, 76 + (20L+ 10)log(OSR)− 10log pi
2L
2L+ 1
. (27)
Porovnání prˇenosových funkcí šumu modulátoru˚ 1., 2. a 3. rˇádu je na obr. 10. Modulátory
vyšších rˇádu˚ ješteˇ lépe potlacˇují výkon šumu obsažený ve spektru užitecˇného signálu – cˇer-
vená oblast pod prˇenosovou krˇivkou NTF (obr. 8). Výkon kvantizacˇního šumu se zmenšuje se
zvyšujícím se rˇádem modulátoru.
f
PSD
OSR · fVZNq/2fBW = fVZNq/2
0
 
 
 NTF 3.řádu
NTF 2.řádu
NTF 1.řádu
Obr. 10: Porovnání prˇenosových funkcí šumu ru˚zných rˇádu˚ modulátoru˚ ∆Σ
Pomocí OSR a rˇádu modulátoru lze realizovat prˇevodníky ∆Σ s vysokým rozlišením. Mo-
dulátory vyšších rˇádu˚ mají veˇtší SNR, nastávají však problémy se stabilitou a jejich návrh je
složiteˇjší. Proto se v praxi používají modulátory maximálneˇ šestého rˇádu [1].
2.5 Kaskádní struktury modulátoru˚ delta-sigma vyšších rˇádu˚ (MASH)
Modulátory ∆Σ vyšších rˇádu˚ mají problémy se stabilitou, které naru˚stají se zvyšujícím se
rˇádem modulátoru. Proto byly vyvinuty kaskádní struktury modulátoru˚ [6][7][8][9], oznacˇo-
vané jako MASH (Multi stAge noise SHaping). Jsou založeny na tom, že modulátory vyššího
11
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rˇádu je možné získat vhodným spojením modulátoru˚ 1. nebo 2. rˇádu. Modulátory 1. a 2. rˇádu
nemají problémy se zajišteˇním stability, odpadnou tedy potíže se stabilitou modulátoru˚ MASH
vyšších rˇádu˚. Na obr. 11 je ukázána struktura MASH 3. rˇádu.
E1(z)
∑
X(z)
+
-
Y1(z)
∑+
+
z-1
1 - z-1
z-1
1 - z-1
∑
+
-
∑
-
+
∑
+
E2(z)
Y2(z)∑+
+
z-1
1 - z-1
-
∑
+
+
Y(z)
z-1
(1-z-1)2
Obr. 11: Struktura MASH 2-1
V podstateˇ se jedná o modulátor 2. rˇádu a modulátor 1. rˇádu. Modulátor 2. rˇádu moduluje
signál beˇžným zpu˚sobem. Na druhý modulátor (1. rˇádu) je ale prˇiveden kvantizacˇní šum prˇed-
cházejícího stupneˇ. Pokud se vhodneˇ secˇtou výstupy Y1 a Y2 dojde k posunutí kvantizacˇního
šumu do vyšších kmitocˇtu˚. Dílcˇí výstupy lze popsat
Y1(z) = [X(z)z
−2 + E1(z)(1− z−1)2]z−1, (28)
Y2(z) = [−E1(z)z−1 + E2(z)(1− z−1)](1− z−1)2. (29)
Celkový výstup modulátoru pak je
Y (z) = Y1(z) + Y2(z) = X(z)z
−3 + E2(z)(1− z−1)3. (30)
Z rovnice 30 STF a NTF
STF (z) = z−3, (31)
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NTF (z) = (1− z−1)3. (32)
Prˇenosové funkce STF a NTF mají charakter zpoždeˇní o 3 hodinové cykly, resp. filtru
typu horní propust 3. rˇádu. Modulátor MASH 3. rˇádu lze naprˇ. realizovat i strukturou 1-1-1
atd. Teoreticky je možné zapojit do kaskády libovolný pocˇet sekcí. U reálných modulátoru˚
MASH se však negativneˇ projevují výrobní odchylky mezi jednotlivými obvodovými prvky.
Výsledná prˇesnost prˇevodu záleží nejvíce na shodeˇ mezi prˇenosovými funkcemi integrátoru˚.
Odchylky mezi jejich prˇenosovými funkcemi se projeví zveˇtšením kvantizacˇního šumu, což
mu˚že ve výsledku i zcela znehodnotit prˇínos vyššího rˇádu modulátoru [10]. Struktura MASH tak
v zásadeˇ eliminuje jednu ze základních výhod jednoduchých modulátoru˚ ∆Σ a to, že linearita
prˇevodu nezávisí na absolutních hodnotách jednotlivých prvku˚ modulátoru.
2.6 Modulátory delta-sigma s vícebitovým kvantizacˇním
obvodem
Další možností, jak zvýšit SNR a tím efektivní pocˇet bitu˚ - ENOB (Effective Number Of
Bits) bez zvyšování OSR nebo rˇádu modulátoru je použití vícebitového kvantizacˇního obvodu.
Dochází tak k prˇesneˇjšímu kvantování vstupního signálu, snižuje se i velikost produkovaného
kvantizacˇního šumu.
Z obr. 12 je videˇt, že 1-bitový kvantizér (komparátor) byl nahrazenM -bitovým kvantizérem
(M -bitový ADC a DAC). Nejcˇasteˇji M = 3 až 4 bity. Pro SNR lze psát [11]
SNRmax =
(
3pi
2
)
(2M − 1)(2L+ 1)
(
OSR
pi
)2L+1
.
(33)
∑
X(z)
+
-
Y(z)z-1
1 - z-1
z-1
1 - z-1
∑
+
-
M-bit
2
kvantizér
Obr. 12: Modulátor ∆Σ 2. rˇádu s vícebitovým kvantizacˇním obvodem
Nižší velikost kvantizacˇního šumu tolik dynamicky nezateˇžuje zpeˇtnovazební smycˇku mo-
dulátoru. Díky tomu lze u nekaskádních modulátoru˚ 3. a vyšších rˇádu˚ snadneˇji zajistit jejich
stabilitu. Nevýhodou je vyšší složitost obvodu a hlavneˇ použití vícebitového ADC a DAC se
13
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Tab. 1: Vliv vícebitového kvantizéru na SNR
L M OSR SNR [dB]
2
1
128
100
2 106
3 112
4 118
ztrácí jedna z výhod a tou je extrémní linearita. Je tedy nutné navrhnout prˇedevším DAC s ma-
ximální linearitou a použít neˇkterou z kompenzacˇních metod DWA (Data Weighted Averaging),
[11], [12], [13], [14].
2.7 Porovnání struktur modulátoru˚
Použití modulátoru vyšších rˇádu˚, kaskádních nebo s vícebitovým kvantizacˇním obvodem
má svoje výhody a nevýhody. Tyto vlastnosti shrnuje tab. 2.
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Tab. 2: Porovnání struktur modulátoru˚ ∆Σ
Typ modulátoru ∆Σ Výhody Nevýhody
nízký rˇád
jednosmycˇkový
1-bitový kvantizátor
- stabilita
- jednoduchý návrh filtru
- jednoduchý obvodový
návrh
- velký vstupní rozsah
- nízké SNR (nutnost
vysokého OSR - veˇtší
nároky na vlastnosti
dílcˇích bloku˚)
vysoký rˇád
jednosmycˇkový
1-bitový kvantizátor
- vysoké SNR pro
prˇijatelné OSR
- menší citlivost na vyšší
harmonické tóny
- jednoduchý obvodový
návrh
- obtížný návrh filtru
- problémy se zajišteˇním
stability
- maximální vstupní
rozsah musí být
prˇizpu˚soben stabiliteˇ
kaskádní (MASH)
- vysoké SNR pro
prˇijatelné OSR
- stabilita
- maximální vstupní
rozsah
- nutnost prˇesné shody
mezi analogovým
integrátorem a digitální
odcˇítacˇkou
- nedokonalá shoda vnáší
vyšší harmonické tóny
do spektra
- decimacˇní filtr musí mít
vícebitový vstup
vícebitový kvantizátor
- vysoké SNR pro
prˇijatelné OSR
- jednodušší zajišteˇní
stability pro modulátory
vyšších rˇádu˚
- nedokonalá shoda
elementu˚ v DAC
výrazneˇ zhoršuje
linearitu
- vyšší harmonické tóny
prˇi nedokonalosti DAC
- nutnost kalibrace
nelinearity DAC (DWA)
- dig. filtr musí mít
prˇedzpracování signálu
- obtížneˇjší obvodový
návrh
15
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3 Nedokonalosti v modulátorech delta-sigma
V kapitole 2 bylo v rovnici 27 matematicky vyjádrˇeno SNR. Z této rovnice je zrˇejmé,
že jsou trˇi parametry, které ovlivnˇují výsledné rozlišení prˇevodníku ∆Σ. Teˇmi jsou rozlišení
kvantizéru (M ), pomeˇr prˇevzorkování OSR a ovlivnˇování prˇenosové funkce NTF rˇádem mo-
dulátoru. Tato rovnice však zohlednˇuje pouze jeden zdroj chyb a to je kvantizacˇní šum. Ve
skutecˇnosti se v obvodu modulátoru nachází neˇkolik dalších zdroju˚ chyb. Jsou jimi naprˇíklad
- kvantizacˇní šum není bílý. Je to zpu˚sobeno korelací se vstupním signálem. Dochází ke
vzniku vyšších harmonických tónu˚,
- tepelný (kT/C) a nízkofrekvencˇní šum (1/f ),
- funkce NTF není ideální. Negativneˇ ji ovlivnˇují neshodnosti kapacitoru˚ v integrátorech
(chyba prˇenosových koeficientu˚) a konecˇné zesílení zesilovacˇu˚ (OZ) limituje schopnost
potlacˇení šumu v užitecˇném pásmu.
∑
X(z)
+
-
Y(z)z-1
1 - z-1
z-1
1 - z-1
∑
+
-
a1
DAC
±UREFa2
b1 c1 c2
komparátor
Obr. 13: Modulátor ∆Σ 2. rˇádu s prˇenosovými koeficienty
Mezi nezanedbatelné zdroje chyb také patrˇí chyby techniky SC, pomocí které jsou nejcˇasteˇji
modulátory ∆Σ rˇešeny. Všechny tyto neideality jsou v následujících podkapitolách detailneˇ
popsány.
3.1 Vyšší tóny
Jak bylo zmíneˇno v prˇedchozích kapitolách, na výstupu modulátoru je pulsneˇ-hustotneˇ mo-
dulovaný signál (PDM). Tedy informace je reprezentována pomeˇrem impulsu˚ v úrovni H oproti
celkovému pocˇtu impulsu˚. Pokud je amplituda vstupního signálu blízko referencˇní hodnoteˇ na-
peˇtí DAC a kmitocˇet vstupního signálu je nízký, dojde k vytvárˇení dlouhých obdélníku˚ s krát-
kými pulsy do úrovneˇ L. Tento obdélníkový signál má za následek vytvárˇení vyšších harmo-
nických tónu˚ vstupní signálu ve výstupním spektru. Zárovenˇ dochází ke korelaci kvantizacˇního
šumu se vstupním signálem.
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Obr. 14: Spektrální hustota výkonu u modulátoru ∆Σ 2. rˇádu
Na obr. 14 je PSD modulátoru 2. rˇádu [15], [16]. Užitecˇné pásmo tohoto modulátoru je
5 kHz a vstupní kmitocˇet 3 kHz. Ve spektru jsou další tóny, nejvýrazneˇjší na kmitocˇtu 9 kHz.
Jedná se tedy o 3. harmonickou složku vstupního signálu. Pro tento vstupní kmitocˇet je har-
monický tón mimo užitecˇné pásmo. Klesne-li však kmitocˇet vstupního signálu tak, že se tato
harmonická složka dostane do užitecˇného pásma, dojde ke snížení výsledného SNDR (Signal
to Noise-plus-Distortion Ratio) modulátoru. Tento jev je videˇt na obr. 15.
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Obr. 15: Závislost SNDR na kmitocˇtu vstupního signálu - vliv 3. harmonické složky na SNDR
Prˇi vyšších kmitocˇtech než 1,7 kHz je 3. harmonická složka mimo užitecˇné pásmo a SNDR
dosahuje hodnoty kolem 83 dB. Jakmile se tento harmonický tón dostane do pásma, dojde
k prudkému poklesu o 15 dB. Touto nedokonalostí trpí prˇedevším modulátory 1. až 3. rˇádu
[17], [18]. Cˇím vyšší rˇád modulátoru, tím nižší amplituda rušivých tónu˚ ve spektru výstupního
signálu. Toto je du˚vod, procˇ se naprˇ. v audio aplikacích používají modulátory vyšších rˇádu˚.
Y(z)z-1
1 - z-1
DAC
±UREF
c2 ∑
+
+
 
komparátor
zdroj
bílého
šumu
Obr. 16: Metoda potlacˇení rušivých tónu˚ - dithering
Rušivé tóny vznikají prˇi dlouhých periodách výstupního PDM signálu. Pokud by bylo za-
bráneˇno tomu, aby PDM signál zu˚stával dlouho v úrovni H cˇi L, byla by eliminována prˇícˇina
vzniku rušivých tónu˚. Zpu˚sob, jak toho docílit je tzv. dithering [19][20].
Zdroj bílého šumu o efektivní hodnoteˇ prˇibližneˇ 0,5 LSB prˇipojený na vstup kvantizacˇního
18
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obvodu zajistí, že výstupní PDM signál nebude dlouho setrvávat v úrovni H nebo L a dojde
tak k odstraneˇní prˇícˇiny vzniku vyšších tónu˚. Zavedením tohoto šumu se ovšem projeví i ve
výstupním spektru a zaprˇícˇiní pokles dynamického rozsahu prˇibližneˇ o 1 bit. Zdroj bílého šumu
je ovšem obtížné realizovat na cˇipu, a proto se nahrazuje naprˇ. zdrojem tepelného šumu [19].
3.2 Šum v modulátorech delta-sigma
Jak již bylo rˇecˇeno v úvodu kapitoly 3, kvantizacˇní šum není jediným zdrojem šumu, který
omezuje maximální dosažitelný SNDR. V reálném obvodeˇ se také uplatnˇuje tepelný šum a níz-
kofrekvencˇní šum.
∑
+
-
Y(z)z-1
1 - z-1
z-1
1 - z-1
∑
+
-
DAC
ADC∑
∑
X(z)
E1(z) E2(z) E3(z)
EDA(z)
Eq(z)
z-1
Obr. 17: Zdroje šumu v modulátoru ∆Σ 2. rˇádu
Na obr. 17 jsou naznacˇeny zdroje šumu Ex(z) v obvodu modulátoru ∆Σ. Tepelný šum prv-
ního integrátoru, šum OZ a chyby techniky SC obsahují zdroje šumu E1(z) a E2(z). Zdroj
šumu E1(z) zárovenˇ obsahuje šum obsažený ve vstupním signálu. Šum vznikající ve druhém
integrátoru reprezentují E2(z) a E3(z). Šum zpu˚sobený ADC zahrnuje Eq(z). V prˇípadeˇ více-
bitové struktury chyby v lineariteˇ DAC tuto chybu reprezentujeEDA(z). Pro signál Y (z) lze psát
Y (z) = X(z)+E1(z)−z−1EDA+[E2(z)−z−1EDA(z)](1−z−1 +[Eq(z)+E3(z)](1−z−1)2.
(34)
Z rovnice 34 je zrˇejmé, že nejveˇtší vliv na celkovou velikost šumu mají zdrojeE1(z) aEDA(z).
Zdroje E2(z) a E3(z) jsou tvarovány filtrem typu horní propustí prvního resp. druhého rˇádu
a tedy nemají tak výrazný vliv na výsledný šum modulátoru jako E1(z) a E2(z) [5].
Šum prvního integrátoru je dominantním zdrojem šumu v modulátoru. Je-li realizovaný
technikou SC, je šum integrátoru urcˇen tepelným šumem, který závisí na velikosti vzorkovací
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kapacity CS. Pro tepelný šum lze psát
NkT/C =
2kT
OSR · CS . (35)
Uvedená rovnice tepelného šumu platí pro integrátor realizovaný s jedním výstupem. Pro
plneˇ diferencˇní zapojení integrátoru se generuje dvojnásobneˇ více šumu, avšak signál má dvoj-
násobný rozkmit. Dojde tak ke zlepšení SNRkT/C o 3 dB. Lze tedy psát
SNRkT/C =
(2 ·OL · UREF )2
2
· OSR · CS
4kT
, (36)
kde OL je relativní vstupní amplituda, prˇi níž je SNR degradováno o 6 dB v porovnání
k SNRmax.
Rovnice 36 je du˚ležitá pro stanovení vzorkovací kapacity CS. Na obr. 18 je ukázáno roz-
ložení trˇí dominantních zdroju˚ šumu na výstupu modulátoru ∆Σ. Kvantizacˇní šum dominuje
na vysokých kmitocˇtech, zatímco nízkofrekvencˇní šum je viditelný jen prˇi velmi nízkých kmi-
tocˇtech. Úrovenˇ šumu v kmitocˇtovém pásmu zpracovávaného signálu je dána tepelným šumem.
log(f)
PSD
fBW fVZ
1/f kT/C 
šum šum
kvantizační
šum
Obr. 18: Rozložení trˇí dominantních šumu˚ v modulátorech ∆Σ
Úrovenˇ kvantizacˇního šumu a tepelného šumu je du˚ležitá pro optimální spotrˇebu obvodu.
Pokud je tepelný šum v kmitocˇtovém pásmu menší než kvantizacˇní šum, pak je energií plýtváno.
Vzorkovací kapacitory jsou prˇedimenzované, což s sebou nese jiné negativní vlastnosti jako je
veˇtší kapacitní záteˇž pro OZ, veˇtší nabíjecí proudy, veˇtší plocha na cˇipu, atd. Naopak pokud
šum obvodu dominuje, pro stejné požadavky by vyhovoval nižší rˇád modulátoru. Pro optimální
spotrˇebu by meˇl být v užitecˇném pásmu tepelný šum stejný jako kvantizacˇní šum.
20
Nová struktura modulátoru delta-sigma nízkého rˇádu s vysokým rozlišením
3.3 Chyby vznikající technikou spínaných kapacitoru˚
Jak již bylo zmíneˇno v úvodu, technika SC trpí rˇadou nedostatku˚ [21], [22], [23], [24]. Ty
mohou mít výrazný vliv na funkci nejen modulátoru ∆Σ, ale jakéhokoliv obvodu, který je touto
technikou realizován. Nejvýznamneˇjší chyby a metody jejich potlacˇení jsou zde popsány.
3.3.1 Pronikání rˇídicího signálu a injekce náboje
Hlavní nedostatky techniky SC jsou spojeny se spínacˇi MOS. Mezi neˇ patrˇí i pronikání rˇí-
dicího signálu a injekce náboje. Prˇi rozpínání tranzistoru MOS dochází k vybíjení parazitních
kapacit tranzistoru MOS a jejich náboj se injektuje do vzorkovacího kapacitoru CS, kde zpu˚-
sobuje chybu vzorkovaného napeˇtí a také do zdroje napeˇtí, který byl ke kapacitoru prˇipojen.
Náboj injektovaný ze spínacˇu˚ je závislý na velikosti spínaného napeˇtí a také na rozdílu napeˇtí
mezi hradlem a source.
Ф
CS uCuIN injekce
náboje
Obr. 19: Injekce náboje spínacˇe s tranzistorem NMOS
Pro celkový parazitní náboj vytvorˇený pod hradlem platí
Qch = W · L · COX(UGS − UTH), (37)
kde W je šírˇka hradla, L délka hradla, COX kapacita oxidu pod hradlem, UGS napeˇtí mezi
elektrodami gate a source a UTH je prahové napeˇtí.
Pronikání hodinového rˇídicího signálu je znázorneˇno na obr. 20. Vzniká vlivem parazitních
kapacit mezi elektrodami gate a source a gate a drain.
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CS uCuIN
CGSCGD
Ф
Obr. 20: Pronikání hodinového rˇídicího signálu
Prˇi rychlých zmeˇnách hodinového signálu na gate tranzistoru MOS dochází k pronikání
tohoto signálu prˇes kapacity CGD a CGS do signálové cesty [25], [26]. Z parazitních kapacit
a kapacitoru CS se vytvorˇí deˇlicˇ. Pro tento napeˇt’ový prˇíru˚stek lze psát
∆U =
CGD + CGS
CGD + CGS + CS
· UCLK . (38)
Chyby injekce náboje a pronikání rˇídicího hodinového signálu lze eliminovat neˇkolika zpu˚-
soby. Jednou z možností je použití tzv. dummy spínacˇe.
Ф Ф
CS
M1 M3d
Ф
M2d
uIN uC
Obr. 21: Použití dummy tranzistoru˚ u spínacˇe MOS
Tranzistory M2d a M3d jsou zde ve funkci dummy spínacˇe. Jejich šírˇka hradla je polovicˇní
než má M1 a jsou rˇízeny inverzním hodinovým signálem – když je M1 sepnutý, M2d a M3d
jsou rozepnuté. Náboj ze spínacˇe M1 není injektován do kapacitoru ani do zdroje signálu, ale je
absorbován práveˇ tranzistory M2d a M3d.
Další úcˇinnou metodou je vzorkování spodní elektrody nebo použití plneˇ diferencˇního za-
pojení [21].
3.3.2 Nelinearita spínacˇe CMOS
Odpor spínacˇe v technologii CMOS má nenulovou hodnotu odporu v sepnutém stavu a ko-
necˇnou hodnotu odporu v rozpojeném stavu. Vliv nenulového odporu na prˇenosovou funkci
22
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signálu je popsán v kapitole 3.4.3. Konecˇná hodnota odporu v rozpojeném stavu má za násle-
dek svodový proud (tzv. leakage). Dochází tak k vybíjení kapacitoru i prˇi rozpojených spínacˇích.
Hodnota tohoto svodového proudu se pohybuje u soucˇasných technologií v rˇádu desítek až sto-
vek pA. Pro obvody s vysokou nárocˇností na prˇesnost navzorkovaného náboje (S/H, integracˇní
prˇevodníky, apod.) je nutné tyto svodové proudy minimalizovat [27], [28], [29], [30].
RON,N =
δuDS
δiDS
=
1
KPN
W
L
(uGS − uTH − uDS)
, (39)
RON,P =
δuDS
δiDS
=
1
KPP
W
L
(uDS − uGS + uTH)
, (40)
ROFF ≈ 1
iDSλ
=
1
ileakageλ
. (41)
kde KP je transkonduktacˇní parametr, λ parametr modulace délky kanálu.
Odpor v sepnutém stavu spínacˇe MOS závisí na vstupním signálu a vytvárˇí nelineární zkres-
lení. Nelinearita spínacˇe mu˚že být potlacˇena použitím komplementárního zapojení tranzistoru˚
(obr. 22). Pro ADC s vyšším rozlišením však pravdeˇpodobneˇ nebude dostatecˇneˇ vysoká linearita
dosažena.
U1
R
|UTH,P| UDD – UTH,P
RON,equ
RON,P RON,N
Obr. 22: Závislost odporu spínacˇe MOS na vstupním napeˇtí
Pro vyšší linearitu se využívá metoda samorˇízeného spínacˇe (tzv. bootstrapped). Princip vy-
chází z rovnice 39. Linearita spínacˇe MOS mu˚že být podstatneˇ zlepšena, jestliže UGS je udrženo
na konstantní hodnoteˇ nezávislé na zmeˇneˇ UIN (obr. 23).
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UIN UOUT
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Obr. 23: K principu samorˇízeného spínacˇe
Praktické realizace samorˇízeného spínacˇe lze nalézt v [31], [32].
3.3.3 Neshoda kapacitoru˚
V obvodu modulátoru ∆Σ se nacházejí prˇenosové koeficienty (obr. 13), které dávají poža-
dovaný tvar prˇenosové funkce. Tyto koeficienty jsou realizovány pomeˇrem vzorkovací kapacity
CS a integracˇní kapacity CI. Pomeˇr teˇchto kapacitoru˚ lze realizovat na cˇipu s prˇesností prˇibližneˇ
0,1 % [33]. Tato chyba zpu˚sobí, že výsledná prˇenosová funkce se bude lišit. V jednosmycˇ-
kových modulátorech ∆Σ tato chyba nemá prakticky vliv na výsledné parametry modulátoru.
Simulací modelu v programu MATLAB lze oveˇrˇit, že pro chybu koeficientu˚ až 5 % je tato chyba
zanedbatelná. Ovšem u kaskádních modulátoru˚ MASH je situace jiná, kvu˚li prosakování šumu
– viz. kapitola 2.5.
3.4 Reálný integrátor realizovaný technikou spínaných kapacitoru˚
Kvu˚li neideálním vlastnostem obvodu˚ v integrátorech budou reálné vlastnosti modulátoru˚
∆Σ výrazneˇ horší, než bylo stanoveno v kapitole 2 (SNRmax). V následujících podkapitolách
budou rozebrány hlavní zdroje chyb v integrátorech realizovaných technikou SC. obr. 24 uka-
zuje model integrátoru v technice SC.
-
+
CI
CS
CSn
CP
CL
S1 S4
S2S3
Φ1
Φ1d
Φ2d
Φ2
Φ1
Φ2
UIN UOUT
UDA UDA
UA
Obr. 24: Integrátor realizovaný technikou SC
Celková parazitní kapacita CP uzlu prˇipojeného na invertující vstup transkonduktancˇního
OZ (OTA),CL je celková kapacita uzlu na výstupu OZ,CI aCS jsou integracˇní, resp. vzorkovací
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kapacitory, CSn reprezentuje vzorkovací kapacitor druhého integrátoru.
Prˇi zanedbání parazitních kapacit CP a CL platí prˇenosová funkce
UOUT (z) =
CS
CI
· z
−1UIN(z)− z−1/2UREF (z)
1− z−1 , (42)
kde UREF je referencˇní hodnota napeˇtí na výstupu DAC
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Obr. 25: Stav obvodu integrátoru beˇhem a) vzorkovací a b) integracˇní fáze
Obr. 25 ukazuje stav obvodu beˇhem vzorkovací a integracˇní fáze.
3.4.1 Konecˇné zesílení OTA
Prˇenosová funkce integrátoru SC popsaná rovnicí 42 platí pouze za prˇedpokladu, že zesílení
použitého OTA v obvodu integrátoru je nekonecˇné. Z principu zachování elektrického náboje,
Kirchhoffových zákonu˚ a kombinací rovnic pro vzorkovací a integracˇní fázi lze stanovit prˇeno-
sovou funkci obvodu na obr. 24 (bez CL a CP) s konecˇným zesílením OTA [34], [35]
UOUT (z) =
CS
CI
· ρ2(z
−1UIN(z)− z−1/2UREF (z))
1− ρ2
ρ1
z−1
, (43)
kde ρ1 a ρ2 jsou statistické chyby uzavrˇené smycˇky zpeˇtné vazby ve vzorkovací resp. inte-
gracˇní fázi (obr. 25). Platí
ρ1 =
A0fdc1
1 + A0fdc1
, (44)
ρ2 =
A0fdc2
1 + A0fdc2
, (45)
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kde A0 je zesílení OTA, fdc1 a fdc2 jsou kapacitní zpeˇtnovazební prˇenosy beˇhem vzorkovací,
res. integracˇní fáze
fdc1 = 1, (46)
fdc2 =
CI
CS + CI
=
1
1 + aid
, (47)
aid reprezentuje zesílení ideálního integrátoru daného pomeˇrem CS/CI.
Uvedené rovnice platí prˇi zanedbání parazitních kapacit CP a CL, prˇicˇemž je lze jednoduše
o tyto parazitní kapacity rozšírˇit. Rovnice 43, 44 a 45 zu˚stanou stejné, avšak se zmeˇní vztahy
pro kapacitní zpeˇtnovazební prˇenosy.
fdc1 =
CI
CP + CI
, (48)
fdc2 =
CI
CS + CP + CI
. (49)
Porovnáním rovnic 42 a 43 lze odvodit, že konecˇné zesílení OTA zavede dveˇ chyby do
prˇenosové funkce. Chyba zesílení omezí zesílení integrátoru díky ρ2. Chyba pólu posune pól ze
z = 1 na z = ρ2/ρ1. Obeˇ tyto chyby závisejí na zesílení OTA a na kapacitním zpeˇtnovazebním
prˇenosu.
Pomocí zavedení výše uvedených vztahu˚ do modelu modulátoru ∆Σ lze získat hodnotu
potrˇebného zesílení OTA.
3.4.2 Vliv dominantního pólu uzavrˇené zpeˇtnovazební smycˇky
V prˇedchozí kapitole 3.4.1 všechny napeˇtí okamžiteˇ nabyly své finální hodnoty s nástupnou
hranou vzorkovací nebo integracˇní fáze. Avšak v reálném obvodeˇ pól OTA omezuje dobu ustá-
lení a je nutné zabezpecˇit, aby na konci vzorkovací poprˇ. integracˇní fáze hodnota napeˇtí nabyla
své finální úrovneˇ. V této kapitole je popsán vliv dominantního pólu uzavrˇené zpeˇtnovazební
smycˇky.
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Obr. 26: Stav v integrátoru beˇhem a) vzorkovací a b) integracˇní fáze s parametry OTA
Obr. 26 ukazuje stav integrátoru beˇhem vzorkovací a integracˇní fáze. OTA je zde reprezen-
tován transkonduktancí gg a výstupní vodivostí go. Pro zesílení OTA lze psát
A =
gm
go
. (50)
Rovnici 43 lze upravit [36], [37], [38]
UOUT (z) =
CS
CI
· ρ2(1− δ2)(z
−1UIN(z)− z−1/2UREF (z))
1− ρ2
ρ1
[
1 + δ2
(
ρ1
ρ2
− 1
)]
z−1
, (51)
parametr δ2 prˇedstavuje chybu ustálení (settling error) beˇhem integracˇní fáze a je dán vzta-
hem
δ2 = exp
(
−gm
cS
· t2
ρ2
)
, (52)
kde t2 je doba integracˇní fáze (φ2). První zlomek v argumentu exponenciální funkce gm/CS
odpovídá dominantnímu pólu uzavrˇené zpeˇtné vazby.
Porovnání rovnic 43 a 51 ukazuje, že vliv dominantního pólu zpeˇtnovazební smycˇky na prˇe-
nosovou funkci integrátoru zpu˚sobí další zvýšení chyby zesílení a posunutí pólu. Výše uvedený
popis chyby dominantního pólu však nezahrnuje parazitní kapacity CP a CL. Odpovídající cel-
ková kapacita uzavrˇené smycˇky Ceq,cl vychází z ekvivalentní kapacity otevrˇené smycˇky Ceq,ol
a kapacitního zpeˇtnovazebního prˇenosu beˇhem integracˇní fáze fdc2
Ceq,cl =
Ceq,ol
fdc2
=
CL + (CS + CP ) · fdc2
fdc2
= CS + CP +
(CS + CP + CL) · CL
CI
. (53)
Rovnici 52 pro chybu ustálení lze pak upravit
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δ2 = exp
(
− gm
CS + CP +
(CS+CP+CL)·CL
CI
· t2
ρ2
)
, (54)
Pomocí rovnic 51 a 54 byl vytvorˇen velmi prˇesný model pro modelování vlivu dominantního
pólu uzavrˇené smycˇky zahrnující parazitní kapacity integrátoru.
3.4.3 Odpor spínacˇe a dominantní pól uzavrˇené zpeˇtnovazební smycˇky OTA
Další neidealitou, která byla do této kapitoly zanedbávána je nenulový odpor sepnutého spí-
nacˇe. Tento spínacˇ je nejcˇasteˇji realizovaný jako komplementární, který trpí nedostatky jako
pronikání rˇídicího signálu, injekce náboje, nelinearita odporu a konecˇný odpor v rozepnutém
stavu. Tyto nedostatky byly probrány v kapitole 3.3. Obr. 27 ukazuje model integrátoru s nenu-
lovým odporem spínacˇe beˇhem vzorkovací a integracˇní fáze. Odpor spínacˇe S1 a S2 je sdružen
do odporu R1 a spínacˇu˚ S3 a S4 do odporu R2. V obvodu tak vznikají RC cˇlánky, jejichž vliv
na dobu ustálení je nezanedbatelný.
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Obr. 27: Stav v integrátoru beˇhem a) vzorkovací a b) integracˇní fáze s parametry OTA
Rovnici 51 lze nyní rozšírˇit [34]
UOUT (z) =
CS
CI
· ρ2(1− δ2)[(1− δ1)z
−1UIN(z)− (1− δ1z−1)z−1/2UREF (z)]
z−2 − ρ2
ρ1
[
1 + (δ1 + δ2)
(
ρ1
ρ2
− 1
)
+ δ1δ2
]
z−1 + δ1δ2
, (55)
kde δ1 a δ2 jsou chyby ustálení beˇhem vzorkovací resp. integracˇní fáze. Platí pro neˇ
δ1 = exp
(
− t1
R1CS
)
, (56)
δ2 = exp
−gm
CS
· t2
ρ2
(
1 + gm
ρ1CS
R2CS
)
 , (57)
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parametr t1 je doba vzorkovací fázi.
Prˇenosová funkce integrátoru má nyní dva póly. První z nich, je velmi blízko jednotkové
kružnici, souvisí s chybou posunutí pólu v prˇenosové funkci. Druhý je velmi blízko nuly a zpu˚-
sobuje další zvýšení chyby zesílení. Výše uvedeným matematickým popisem lze získat opti-
mální hodnotu odporu spínacˇe v sepnutém stavu. Prˇedimenzovaný spínacˇ s malým odporem
v sepnutém stavu s sebou prˇináší nevýhody, jako jsou velká parazitní kapacita, veˇtší svodové
proudy, injekce náboje.
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4 Cíle dizertacˇní práce
V kapitole 2 byly shrnuty výhody a nevýhody jednotlivých struktur modulátoru˚ ∆Σ. Exis-
tují aplikace, kde je dostacˇující nižší rozlišení (kolem 10-ti bitu˚) a nabízí se tak možnost použít
jednosmycˇkový modulátor ∆Σ nižšího rˇádu. Prˇi vyšších amplitudách vstupního signálu však
dochází k vytvárˇení dlouhých obdélníku˚ výstupního signálu PDM, kvantizacˇní šum silneˇ kore-
luje se vstupním signálem (není bílý) a dochází k vytvárˇení vyšších harmonických tónu˚, které v
celém užitecˇném pásmu degradují výsledné SNR. Zárovenˇ liché harmonické tóny (prˇedevším
3. harmonická) výrazneˇ degradují SNR na kmitocˇtech, kdy se dostávají do užitecˇného pásma.
Cílem této práce je navrhnout novou strukturu modulátoru ∆Σ nižšího rˇádu (2. rˇádu), který
nebude trpeˇt problémy s harmonickými tóny a dojde tak ke zvýšení výsledného rozlišení prˇe-
vodníku a také ke zvýšení dynamického rozsahu.
V první fázi bude navržena topologie obvodu v prostrˇedí MATLAB SIMULINK. Tato topo-
logie bude analyzována a odsimulována s ideálními a po té s reálnými parametry dílcˇích obvodu˚
vcˇetneˇ neidealit, které byly popsány v kapitole 3. Na záveˇr probeˇhne zhodnocení a porovnání
vlastností s beˇžným modulátorem ∆Σ 2. rˇádu.
V druhé fázi návrhu probeˇhne realizace nové struktury modulátoru ∆Σ v reálné technologii.
Pro návrh, simulaci a analýzu funkcˇních bloku˚ a pro návrh topologie je použito návrhového
prostrˇedí CADENCE, které využívá technologii ONSemi I3T25 (350 nm). Bude také navržen
digitální filtr. Výstupem bude kompletní prˇevodník ∆Σ obsahující nový modulátor a podpu˚rné
obvody jako proudová reference pro OTA, zdroj neprˇekrývajících se hodinových signálu˚ atd.
Výsledné parametry budou porovnány a bude zhodnocen prˇínos nového modulátoru ∆Σ vcˇetneˇ
zhodnocení nároku˚ na reálné obvody, jejich prˇesnost, velikost plochy cˇipu atd.
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5 Nová struktura modulátoru delta-sigma
Jak již bylo zmíneˇno v prˇedchozí kapitole, pokud je amplituda vstupního signálu blízko re-
ferencˇní hodnoteˇ napeˇtí DAC a kmitocˇet vstupního signálu je nízký, dojde k vytvárˇení dlouhých
obdélníku˚ s krátkými pulsy do úrovneˇ L a kvantizacˇní šum koreluje se vstupním signálem. Tento
obdélníkový signál má za následek vytvárˇení vyšších harmonických tónu˚ vstupního signálu ve
výstupním spektru. Nová struktura modulátoru ∆Σ nedovoluje vytvárˇení dlouhých obdélníku˚
výstupním signálem PDM a zárovenˇ snižuje velikost kvantizacˇního šumu v užitecˇném pásmu.
5.1 Princip nové struktury modulátoru delta-sigma
Princip nové struktury modulátoru ∆Σ spocˇívá v tom, že výstupní signál PDM modulátoru
YPDM ve zpeˇtnovazební smycˇce nepracuje s maximální amplitudou v rozsahu ±UREF, ale pouze
s amplitudou urcˇenou koeficientem d2 (obr. 28). Do plného rozsahu jsou k signálu PDM prˇipo-
cˇítávány referencˇní hodnoty napeˇtí UREFx, jejichž pocˇet a hodnota závisí na pocˇtu komparátoru˚
v obvodu detekce stavu vstupního signálu.
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Obr. 28: Blokové zapojení nového modulátoru ∆Σ
Na vstupu modulátoru je vzorkovací obvod, který beˇhem vzorkovací periody T udržuje na
výstupu konstantní hodnotu napeˇtí. Tento navzorkovaný signál je prˇiveden na vstup modulátoru
∆Σ a také na vstup síteˇ o pocˇtu n komparátoru˚. Tyto komparátory signalizují stavy, kdy vstupní
signál prˇekrocˇí jednotlivé referencˇní hodnoty UREFx. Výstupní signál z komparátoru˚ YDC rˇídí
spínání stejných referencˇních hodnot UREFx, které jsou poté prˇicˇteny k signálu PDM. Zárovenˇ
je YDC odesílán do digitálního filtru.
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Platí
Uu3 = ±UREF · d2, (58)
kde Uu3 je napeˇtí v uzlu u3 (obr. 28).
Signál, který je prˇivádeˇn zpeˇtnou smycˇkou na vstupy integrátoru˚ a odcˇítán od vstupního
signálu je dán
Uu5 = d1UREF + Uu3, (59)
kde Uu5 je napeˇtí v uzlu u5, UREFx je referencˇní napeˇtí odpovídající hodnoteˇ vstupního sig-
nálu.
K signálu PDM je tedy prˇicˇtena stejnosmeˇrná referencˇní hodnota.
Pro koeficienty d1 a d2 musí platit
d1 + d2 = 1. (60)
Prˇi splneˇní této podmínky jsou prˇenosové funkce STF a NTF s koeficienty a1, b1, c1, c2 =
1, a2 = 2
STF (z) = z−2, (61)
NTF (z) = (d2 + d1UREFx)
(1− z−1)2
(1− z−1 + 0, 5z−2) . (62)
Prˇenosová funkce STF zu˚stává stejná jako u klasického modulátoru 2. rˇádu. Prˇenosová
funkce NTF je v užitecˇném pásmu stejná jako u klasického modulátoru, ale je násobena hod-
notou danou d2 + d1UREFx. Pro minimální amplitudu vstupního signálu, kde UREFx = 0, lze psát
NTF (z) = d2
(1− z−1)2
(1− z−1 + 0, 5z−2) . (63)
Pro malé amplitudy vstupního signálu je tedy kvantizacˇní šum d2 krát menší. Díky tomuto
faktoru jsou detekovatelné nižší amplitudy vstupního signálu, tedy dynamický rozsah modulá-
toru vzroste.
Grafické vyjádrˇení rovnice 62 je na obr. 29.
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Obr. 29: Kmitocˇtová charakteristika prˇenosová funkce NTF nového modulátoru ∆Σ
Funkce STF a NTF s prˇenosovými koeficienty lze vyjádrˇit
STF (z) =
b1c1c2
z2 − (2− a2c2)z − a2c2 + a1c1c2 + 1 , (64)
NTF (z) =
(d2 + d1UREFx)(z − 1)2z2
(z2 − z + 0, 5)[z2 − (2− a2c2)z − a2c2 + a1c1c2 + 1] . (65)
Obecneˇ lze rˇíci, že stabilita systému modulátoru 2. rˇádu je zajišteˇna do té doby, dokud ve-
likost koeficientu a1 je menší než 1. Velikostí koeficientu a2 s omezením na a1 lze významneˇ
ovlivnit dosažitelné SNDR. K nalezení optimální kombinace obou koeficientu˚ lze dojít opako-
vanými simulacemi pro výpocˇet SNDR.
5.2 Volba koeficientu˚ d1, d2 a pocˇet komparacˇních hladin
Du˚ležitým návrhovým kompromisem je volba pocˇtu komparacˇních hladin v paralelním
zpracování signálu˚ a také volba koeficientu˚ d1 a d2. Rovnice 63 pro malé vstupní signály uka-
zuje, že kolikrát nižší bude koeficient d2, tolikrát bude menší kvantizacˇní šum. Nižší velikost
koeficientu však znamená nutnost použití vyššího pocˇtu komparátoru˚, což s sebou prˇináší slo-
žiteˇjší obvodové rˇešení a také veˇtší výslednou plochu na cˇipu. Grafické znázorneˇní vlivu pocˇtu
komparátoru˚, koeficientu d1 na SNDR ukazuje obr. 30. Uvedené hodnoty SNDR jsou simu-
lovány pro modulátor ∆Σ 2. rˇádu s OSR = 100 a šírˇkou užitecˇného pásma fBW = 5 kHz.
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Obr. 30: Závislost SNDR na koeficientu d1 a na pocˇtu komparátoru˚
Cílem této práce je vytvorˇit novou strukturu modulátoru ∆Σ 2. rˇádu, který bude mít jeho
kladné vlastnosti, zárovenˇ ale budou kompenzovány neˇkteré jeho nevýhody. Proto se jako vhodný
kompromis nabízí volba nižšího pocˇtu komparátoru˚, kdy naru˚stá obvodová složitost minimálneˇ
a je dosaženo lepších vlastností než u klasického modulátoru ∆Σ 2. rˇádu. Pro další simulace
a oveˇrˇení správné cˇinnosti obvodu bylo zvoleno
d1 = 0, 3, (66)
nkomp = 6, (67)
kde nkomp je pocˇet komparátoru˚ v obvodu detekce prˇekrocˇení jednotlivých referencˇních hod-
not. Prˇi teˇchto hodnotách lze dosáhnout SNDR = 85 dB.
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5.3 Vliv nelinearity komparacˇní síteˇ a hodnot UREFx
Obvod komparacˇní síteˇ s následným spínáním referencˇních hodnot napeˇtí lze interpreto-
vat jako prˇevod AD a DA. Nastává tedy otázka problematiky nelinearity DAC, se kterým se
potýkají modulátory ∆Σ s vícebitovým kvantizátorem, kdy je analogový signál prˇeveden na di-
gitální, odeslán do digitálního filtru, následneˇ je zpeˇt prˇevádeˇn do analogové podoby a prˇiveden
na vstupy integrátoru˚. Zkreslení nastává, pokud signál z komparátoru˚, popsaný digitálneˇ, ne-
odpovídá zpeˇtneˇ prˇevedenému analogovému signálu. Digitální filtr tak pocˇítá s hodnotou, která
je v obvodu modulátoru ∆Σ ve skutecˇnosti jiná. Výhodou nové struktury je paralelní cˇinnost
ADC a DAC s modulátorem ∆Σ. Cˇasové zpoždeˇní, zpu˚sobené zpracováním vstupního signálu
komparátory v ADC a následný prˇevod v DAC, mu˚že být veˇtší, aniž by docházelo ke zvyšování
cˇasového zpoždeˇní STF a NTF . To by meˇlo za du˚sledek obtížneˇjší zajišteˇní stability. Situace
je znázorneˇna na obr. 31.
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Obr. 31: Cˇasová synchronizace v obvodu nového modulátoru ∆Σ
U modulátoru ∆Σ 2. rˇádu musí být zpoždeˇní paralelní veˇtve složené z ADC a DAC z−2. Toto
zpoždeˇní dává prostor k použití efektivní obvodové metody, jak eliminovat prˇícˇinu neshodnosti
digitální a analogové úrovneˇ.
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Obr. 32: Zapojení ADC a DAC pro nkomp = 2
Komparacˇní úrovneˇ UREFx jsou vytvorˇeny odporovým deˇlicˇem, na jehož vstupy jsou prˇi-
pojeny referencˇní napeˇtí ±UREF použité soucˇasneˇ v 1-bitovém kvantizátoru modulátoru ∆Σ.
Vstupní signál je porovnáván s komparacˇními hodnotami. Komparátory pak signalizují prˇekro-
cˇení jednotlivých referencˇních úrovní UREFx a následneˇ v dalším cyklu sepnou spínacˇ, který
prˇipojí jednu z referencˇních úrovní UREFx na vstup oddeˇlovacího jednotkového zesilovacˇe, je-
hož výstup je již analogový signál. Prˇípadné nelineární rozdeˇlení hodnot UREFx se projeví jak
v prahových úrovních ADC, tak v DAC. Digitální výstupní signál YDC tedy bude i prˇi neshod-
nosti rezistorové (nelineariteˇ) síteˇ odpovídat napeˇt’ové úrovni UDAC. Tímto je eliminován vliv
vstupní napeˇt’ové nesymetrie komparátoru˚. Vliv INL (integrální nelinearita) DAC se stejneˇ
jako u modulátoru˚ ∆Σ s vícebitovým DAC projeví harmonickými ve výstupním spektru sig-
nálu. Paralelní cˇinnost detekce úrovneˇ s modulátorem ∆Σ dává prostor k použití obvodového
zapojení, které minimalizuje vliv INL (obvodový návrh se nachází v další kapitole zabývají-
cím se rˇešením obvodu na tranzistorové úrovni). Zárovenˇ je tato chyba prˇenášena koeficientem
zesílení d1 = 0, 3. Její vliv je tak touto strukturou výrazneˇ potlacˇen. V tabulce 3 jsou porov-
nány struktury využívající modulátor ∆Σ 2. rˇádu. Vícebitový kvantizér využívá 6 komparátoru˚,
stejneˇ jako nová struktura modulátoru ∆Σ. V závorce jsou uvedeny hodnoty SNDR zahrnu-
jící INL DAC - hodnota koeficientu chyby sesouhlasení dvou elementu˚ (dále bude uvádeˇno
koeficientu soubeˇhu) technologie ONSemi I3T25 AR = 2, 45 %µm.
Nová struktura modulátoru ∆Σ s nízkým nkomp dosahuje vyššího SNDR než ostatní struk-
tury a to i prˇi INL odpovídají reálným vlastnostem DAC.
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Tab. 3: Porovnání základních struktur modulátoru ∆Σ (nkomp = 6 )
s 1-bitovým
kvantizátorem
s vícebitovým
kvantizátorem
nová struktura
SNDR[dB] 72,98 81,7 (73,64) 85,6 (84,8)
5.4 Simulace a oveˇrˇení cˇinnosti nového modulátoru delta-sigma 2. rˇádu
Navržená struktura nového modulátoru ∆Σ byla simulována a oveˇrˇena její správná funkce
v programu MATLAB. Výsledky simulace jsou porovnány s klasickým modulátorem ∆Σ. Uve-
dený model zahrnuje možnost definovat reálné vlastnosti dílcˇích obvodu˚ a simulovat jejich vliv
na výsledné parametry. Popis teˇchto modelu˚ vychází z kapitoly 3. Schéma zapojení je totožné
s obr. 28. Parametry modulátoru ∆Σ jsou OSR = 100, fBW = 5 kHz, d1 = 0, 3. Pru˚beˇhy
signálu˚ v jednotlivých uzlech, pro amplitudu vstupního signálu 1 V, ukazuje obr. 33.
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Obr. 33: Pru˚beˇhy signálu v jednotlivých uzlech nového modulátoru ∆Σ v cˇasové oblasti
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Rozložení PSD pro kmitocˇet vstupního signálu 1,5 kHz (tedy kmitocˇet, kdy se 3. harmo-
nická složka dostává do užitecˇného pásma) ukazuje obr. 34.
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Obr. 34: Rozložení PSD pro a) typický a b) nový modulátor ∆Σ
Porovnáním obr. 34a a obr. 34b je zrˇejmé, že došlo k potlacˇení 3. harmonické složky. Vý-
sledné SNDR je na tomto kritickém kmitocˇtu o 12,7 dB vyšší. Zárovenˇ je dosaženo vyššího
SFDR.
Obr. 35 znázornˇuje závislost SNDR na kmitocˇtu vstupního signálu.
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Obr. 35: Závislost SNDR na kmitocˇtu vstupního signálu
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Porovnáním závislosti navrženého a typického modulátoru ∆Σ byl potlacˇen vliv 3. har-
monické složky a tedy nedochází k propadu SNDR na kmitocˇtu 1,5 kHz. Nejhorší hodnota
SNDR u nového modulátoru ∆Σ je 81,2 dB (ENOB = 13,16), u typického SNDR = 71,8 dB
(ENOB = 11,63).
Vstupní dynamický rozsah lze odecˇíst z grafu závislosti SNDR na vstupní amplitudeˇ (obr.
36). Pro tuto simulaci byl použit vstupní kmitocˇet 1,5 kHz.
10−5 10−4 10−3 10−2 10−1 100 101
−20
0
20
40
60
80
100
Amplituda vstupního signálu [V]
S
N
D
R
 [d
B
]
- nový mod.
- typický mod.
Obr. 36: Závislost SNDR na amplitudeˇ vstupního signálu
Vstupní dynamický rozsah vzrostl témeˇrˇ o 5 dB.
V této kapitole byla prezentovaná nová struktura modulátoru ∆Σ. Její výhodou je jednodu-
ché obvodové rˇešení, stabilita, netrpí problémy vyšších tónu˚ jako typický modulátor ∆Σ nižšího
rˇádu, velký vstupní rozsah, vyšší SFDR. Nevýhodou je nutnost vyššího OSR a veˇtší plocha
cˇipu.
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6 Prˇevodník AD typu delta-sigma obsahující nový modulátor
V prˇedchozí kapitole byla prezentována nová struktura modulátoru ∆Σ 2. rˇádu. Byla pro-
vedena rˇada simulací v programu MATLAB s ideálními modely a pozdeˇji i s modely zahrnující
reálné vlastnosti dílcˇích bloku˚. V další fázi je navržen a otestován ADC typu ∆Σ v reálné tech-
nologii ONSemi I3T25, který obsahuje nový modulátor ∆Σ 2. rˇádu a také digitální filtr. Na
záveˇr budou vyhodnoceny jeho výhody a nevýhody a porovnány s ostatními strukturami mo-
dulátoru˚ ∆Σ (tab. 2). Pro návrh, simulaci a tvorbu topologie cˇipu je použit program Cadence.
Správná funkce všech dílcˇích cˇástí je oveˇrˇena rˇadou simulací vcˇetneˇ rozptylu výrobního pro-
cesu (tzv. corner analýza). Výstupy simulací prˇi typickém procesu a teploteˇ 27 ◦C se nacházejí
prˇímo v textu, doplnˇující simulace jako jsou teplotní a procesní rozptyl, analýza soubeˇhu (dále
matching analýza) a další se nacházejí v prˇílohách práce.
Realizovaný obvod v technologii ONSemi I3T25 používá napájení UDD = 3,3 V, USS = 0 V.
Protože obvod má nesymetrické napájení, je analogová zem posunuta mezi UDD a USS na UAGND
= 1,65 V. Základní vlastnosti nového prˇevodníku typu ∆Σ shrnuje tab. 4.
Tab. 4: Základní vlastnosti nového prˇevodníku typu ∆Σ
Parametr Zkratka Hodnota
technologie -
ONSemi I3T25
(350 nm)
kladné napájecí napeˇtí UDD 3,3 V
záporné napájecí napeˇtí USS 0 V
napeˇtí analogové zemeˇ UAGND 1,65 V
vzorkovací kmitocˇet fVZ 1 MHz
šírˇka užitecˇného pásma fBW 5 kHz
pomeˇr prˇevzorkování OSR 100
efektivní pocˇet bitu˚ (v celém fBW) ENOB > 12
maximální amplituda vstupního signálu UINmax 1 V
Teoreticky je možné s tímto modulátorem dosáhnout SNR = 87 dB (rovnice 27).
Kompletní blokové schéma ADC ukazuje obr. 37. Kromeˇ dílcˇích bloku˚ samotného mo-
dulátoru ∆Σ se zde nacházejí podpu˚rné obvody, jako jsou zdroj referencˇního proudu pro OZ
a komparátory, generátor rˇídicích hodinových signálu˚ pro techniku SC použitou v integrátorech,
ve vstupním vzorkovacím obvodu a dále pro cˇasování komparátoru˚. Dva výstupní digitální sig-
nály jsou zpracovány a šum modulátoru ∆Σ mimo užitecˇné pásmo je odfiltrován v obvodu
digitálního filtru typu dolní propust.
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Obr. 37: Blokové schéma navrženého prˇevodníku ∆Σ
Signály CLK, UAGND, UREF(2,4 V) a UREF(0 V) jsou prˇivedeny z obvodu˚ mimo cˇip modulátoru.
Princip funkce obvodu byl vysveˇtlen v kapitole 5.1.
6.1 Obvody pro generování referencˇních signálu˚
Na obr. 37 se nacházejí obvody, jejichž výstupní signál využívá více bloku˚ modulátoru ∆Σ.
Správná funkce teˇchto obvodu˚ se stanovenými parametry je kritická pro správnou cˇinnost celého
ADC.
6.1.1 Proudová reference
V obvodu nového modulátoru ∆Σ se nachází neˇkolik OTA a komparátoru˚, které ke své cˇin-
nosti potrˇebují klidový proud. Ten je možné generovat pomocí úbytku na rezistoru ve vstupní
veˇtvi proudového zrcadla a dále si jej ve vhodných pomeˇrech zrcadlit do dalších cˇástí obvodu.
Rezistor však musí být v rˇádu desítek kΩ. Pokud by byl použit ve všech OZ a komparátorech,
zabíral by velkou plochu cˇipu. Také jeho prˇesnost výroby je pro technologii I3T25 ±20 %
(RHIPO). Proto je výhodneˇjší vytvorˇit obvod pro generování referencˇního proudu a pomocí
proudových zrcadel si vytvorˇit požadovaný pocˇet proudových výstupu˚. Schéma použité prou-
dové reference ukazuje obr. 38.
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Obr. 38: Zapojení obvodu proudové reference na tranzistorové úrovni
Obvod využívá referencˇního napeˇtí UAGND, které je prˇivedeno na vstup OZ. Ten je zapojen
jako sledovacˇ. Napeˇtí UAGND vytvorˇí na referencˇním odporu RREF proud IREF_R. Proud IREF_R je
pak zrcadlen do potrˇebného pocˇtu výstupních veˇtví. Pro dosažení vysokého výstupního odporu
rOUT mají všechny tranzistory velké L a na výstupu je použito kaskodové proudové zrcadlo.
Prˇesnost výstupního proudu (IREFx = 5 µA) nejvíce závisí na prˇesnosti výroby odporuRREF.
Protože se jedná o odpor RHIPO, (prˇesnost výroby ±20 %), je tento odpor rozdeˇlen do neˇko-
lika menších odporu˚ tak, aby se prˇípadné odchylky výroby u jednotlivých cˇástí zpru˚meˇrovaly.
Výsledná hodnota odporu pak bude blízká typickému procesu. Úbytek napeˇtí na výstupních
tranzistorech je dán (minimální napeˇtí na elektrodeˇ drain tranzistoru M1O,x, kdy jsou oba tran-
zistory kaskody v režimu saturace)
U1Ox = UGS2O,x + UDSmin1O,x = UTHn + 2 · UDSmin1O,x, (68)
kde UGS2O,x je napeˇtí mezi elektrodami gate a source tranzistoru M2O,x, UTHn je prahové
napeˇtí tranzistoru NMOS, UDSmin1O,x je minimální napeˇtí mezi elektrodami drain a source
tranzistoru M1O,x, kdy je tranzistor v režimu saturace.
Na obr. 39 jsou výstupní pru˚beˇhy proudu IREF1_5uA pro procesní odchylky parametru˚ tran-
zistoru˚ MOS v závislosti na výstupním napeˇtí UOUT_IREF.
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Obr. 39: Závislost výstupního proudu na výstupním napeˇtí navržené proudové reference
Minimální výstupní napeˇtí, kdy jsou oba tranzistory v saturaci, je 1,1 V pro nejhorší prˇípad
UTH . Protože vstupy pro referencˇní proud mají OZ i komparátory tvorˇeny dveˇma tranzistory
PMOS v diodovém zapojení, mu˚že na nich být maximální úbytek napeˇtí 1,8 V. Lze tedy pro na-
pájení 3,3 V použít v proudové referenci kaskodové proudové zrcadlo s úbytkem 1,1 V (rovnice
68) na výstupních tranzistorech. Rozptyl výstupního proudu pro procesní odchylky je 41 nA.
Celková spotrˇeba proudové reference je 330 µW.
6.1.2 Zdroj rˇídicích hodinových signálu˚
Obvody realizované technikou SC (integrátory, vzorkovací obvod) nebo obvody pracující
v hodinových cyklech (komparátory) potrˇebují ke své cˇinnosti zdroj neprˇekrývajících se hodi-
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nových signálu˚. Generátor rˇídicích hodinových signálu˚ zobrazený na obr. 40 generuje celkem
8 rˇídicích signálu˚. Je to z du˚vodu použití techniky vzorkování spodní elektrody ke kompen-
zaci injekce náboje ze spínacˇu˚ s tranzistory MOS. V každé fázi jsou rˇízeny spínacˇe signály
φ1 a φ2 (pro tranzistory NMOS). Protože se jedná o komplementární spínacˇe obsahující tran-
zistory NMOS i PMOS, které se spínají opacˇnou fází rˇídicího hodinového signálu, jsou použity
další dva signály φ1n a φ2n (pro tranzistory PMOS). Kvu˚li použití techniky vzorkování spodní
elektrody se zde nacházejí další 4 signály, které mají zkrácenou dobu aktivní úrovneˇ – signály
φ1_d, φ2_d, φ1n_d, φ2n_d.
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Obr. 40: Zdroj rˇídicích hodinových signálu˚
Na obvod je prˇiveden externí hodinový signál CLK. Neprˇekrývající se hodinové signály
φ1 a φ2 jsou vytvorˇeny zpoždeˇním, které generují hradla AND zapojená jako invertor a zpeˇtná
vazba. Generování zpoždeˇní je tvorˇeno 36 hradly AND, protože mají veˇtší zpoždeˇní než inver-
tory a ve výsledku je tak použito méneˇ hradel. Signály φ1_d, φ2_d, φ1n_d, φ2n_d jsou odvozeny
ze signálu˚ φ1 a φ2 logickým soucˇinem nezpoždeˇného vstupního signálu a zpoždeˇného signálu.
Charakteristické cˇasové pru˚beˇhy jsou ukázány na obr. 41
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Obr. 41: Cˇasové pru˚beˇhy rˇídicích hodinových signálu˚
Logické obvody jsou navrženy s co nejmenšími rozmeˇry tranzistoru˚. Jen výstupní invertory,
které spínají spínacˇe CMOS mají veˇtší tranzistory, protože každý výstupní hodinový signál
spíná témeˇrˇ 40 tranzistoru˚ NMOS i PMOS ve spínacˇích CMOS. Kapacita hradel tranzistoru˚
MOS použité technologie I3T25 je 4,66 fF/µm2. Odpovídající ekvivalentní celková kapacita na
každém výstupu je
UCeq = 40 · Cgox = 200 fF. (69)
Kromeˇ kapacity hradel tranzistoru˚ MOS se v obvodu vyskytují další parazitní kapacity.
Proto byl pro simulaci prˇipojen na jednotlivé hodinové výstupy kapacitor o velikosti 2 pF. Vý-
stupní pru˚beˇhy simulace navrženého obvodu jsou na obr. 42.
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Obr. 42: Simulace obvodu zdroje rˇídicích hodinových signálu˚
Hodnoty hodinových signálu˚ navrženého obvodu jsou uvedeny v tab. 5. Uvedené cˇasy jsou
naznacˇeny v obr. 41.
Tab. 5: Hodnoty rˇídicích hodinových signálu˚ navrženého obvodu ∆Σ
tp td_d td_12 tr tf
496 ns 6,8 ns 3,4 ns 2,9 ns 1,6 ns
Uvedené cˇasy platí pro typický proces. Simulace pro rozptyl technologického procesu byla
rovneˇž oveˇrˇena a splnˇuje požadavky na tento obvod.
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6.2 Návrh plneˇ diferencˇního OTA
Integrátory a vstupní vzorkovací obvod využívají plneˇ diferencˇního zesilovacˇe, jehož pa-
rametry jsou kritické pro správnou funkci a dosažení vysokého SNDR modulátoru ∆Σ. Pro
potrˇeby teˇchto obvodu˚ byla vybrána dvoustupnˇová teleskopická struktura OTA. Tato struktura
má tyto prˇednosti [39]
- malá spotrˇeba,
- vysoký zisk,
- velká šírˇka pásma jednotkového zisku - GBW – (Gain-BandWith),
- malá plocha cˇipu,
- nízký šum,
- velký výstupní rozsah.
V programu MATLAB s pomocí poznatku˚ uvedených v kapitole 3 byly stanoveny mini-
mální požadavky parametru˚ OTA pro dosažení ENOB = 12 u nového modulátoru ∆Σ.
Tab. 6: Požadavky na OTA
Parametr Zkratka Hodnota
zesílení AU0 = 60 dB
rychlost prˇebeˇhu SR = 6 V/µs
šírˇka pásma jednotkového zisku GBW = 6 MHz
Du˚ležitým bodem návrhu je vstupní diferencˇní pár. Pro vysoké GBW a zesílení na nízkých
kmitocˇtech (AU0) je nutné dosáhnout vysokého gm
GBW =
gm1
2piCC
, (70)
kde gm1 je transkonduktance tranzistoru ve vstupním diferencˇním páru M1, CC je Millerova
kompenzacˇní kapacita. Platí
AU0 = gm1[(gm3ro3ro1) ‖ (gm5ro5ro7)] · gm12(ro12 ‖ ro10), (71)
gmx jsou transkontuktace prˇíslušných tranzistoru˚, rox jsou výstupní odpory jednotlivých tran-
zistoru˚.
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Pro gm platí
gm =
√
2 · ID ·KP ·
(
W
L
)
. (72)
Nabízí se tedy volba vysokého pomeˇru W/L tranzistoru˚ M1 a M2 ve vstupním diferencˇním
páru. Mimo zmíneˇné výhody lze tímto krokem docílit nižší náhodnou napeˇt’ovou nesymetrii
a nižší šum. Naproti tomu budou vstupní tranzistory velké a vzroste vstupní parazitní hradlová
kapacita – kapacita CP kapitola 3.4. Výsledkem bude rozdílný koeficient prˇenosu beˇhem in-
tegracˇní fáze (rovnice 43, 48, 49). Jak již bylo zmíneˇno v prˇedchozí kapitole, tato kapacita je
pro technologii I3T25 4,66 fF/µm2. Navržený OTA má rozmeˇry tranzistoru˚ vstupního diferencˇ-
ního páru W1,2 = 50 µm, L1,2 = 2,5 µm. Pro tyto rozmeˇry a pracovní režim silné inverze je
gm = 830 µS, CGATE = 582,5 fF.
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Obr. 43: Navržený plneˇ diferencˇní dvoustupnˇový OTA s teleskopickou strukturou
Na obr. 43 je navržená dvoustupnˇová struktura plneˇ diferencˇního OTA. Druhý stupenˇ je
použit pro dosažení vyššího AU0, GBW a také výstupního rozsahu. Pro plneˇ diferencˇní OTA je
du˚ležité navrhnout obvod CMFB (Common Mode FeedBack), který bude držet výstupní signál
kolem stejnosmeˇrné hodnoty odpovídající UAGND. Pro maximální rozkmit výstupního napeˇtí,
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vysokou linearitu a malou spotrˇebu byl navrhnut obvod s napeˇt’ovým deˇlicˇem a diferencˇním
zesilovacˇem (obr. 44). Nevýhodou tohoto zapojení je rezistorová záteˇž pro zesilovacˇ OTA, která
má za následek snížení výstupního odporu druhého stupneˇ OTA a tedy i zesílení AU0.
M32
Ucmfb_in2
Ucmfb_in1
Ucmfb
UBP1
UDD
USS
UAGND
M33 M34
M35 M36
R1DIV
R2DIV
Obr. 44: Obvod pro nastavení stejnosmeˇrné hodnoty výstupního signálu OTA
Obvod se skládá ze vstupního diferencˇního páru složeného s tranzistoru˚ M33 a M34. Proud
tekoucí tranzistorem M33 je zrcadlen pomocí M35 a M9 do prvního stupneˇ OTA, kde zpeˇtneˇ
ovlivnˇuje pracovní body tranzistoru˚ OTA. Prˇi návrhu je nutné oveˇrˇit stabilitu rozpojené zpeˇtno-
vazební smycˇky, aby nedocházelo k rozkmitání OTA.
Pro nastavení klidového pracovního bodu jednotlivých tranzistoru˚ OTA byl navrhnut obvod
uvedený na obr. 45.
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Obr. 45: Obvod pro nastavení stejnosmeˇrné hodnoty výstupního signálu OTA
Obvod využívá proud IREFx_5µA z obvodu proudové reference prˇedstavené v kapitole 6.1.1.
Následneˇ je zrcadlen pomocí modifikovaných kaskodových proudových zrcadel s velkým vý-
stupním napeˇt’ovým rozsahem, kdy jsou tranzistory v režimu saturace. Díky tomu lze dosáhnout
vyššího vstupního napeˇt’ového rozsahu OTA (tabulka 8).
Tab. 7: Napeˇtí pro nastavení pracovních bodu˚ tranzistoru˚ v OTA
UBN1 UBN2 UBP2 UBP1
0,85 V 2 V 2,25 V 2,45 V
Kmitocˇtová charakteristika s pru˚beˇhem zesíleníAU0 a fázové charakteristiky ukazuje obr. 46
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Obr. 46: Kmitocˇtová charakteristika navrženého OTA
Obr. 47: Cˇasová charakteristika pro urcˇení rychlosti prˇebeˇhu navrženého OTA
Parametry navrženého dvoustupnˇového OTA jsou shrnuty v tab. 8. Uvedené hodnoty platí
pro typický proces. V závorce je u kritických parametru˚ uveden nejhorší stav, který mu˚že nastat
po výrobeˇ vlivem procesních odchylek.
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Tab. 8: Parametry navrženého plneˇ diferencˇního OTA
Parametr Zkratka Hodnota
zesílení otevrˇené smycˇky AU0 110 (106,7) dB
šírˇka pásma jednotkového zisku GBW 12,3 (10,2) MHz
fázová bezpecˇnost PM 70,7◦
amplitudová bezpecˇnost AM 20◦
rychlost prˇebeˇhu (CL = 10 pF) SR 11,4 (10,1) V/µs
koeficient potlacˇení souhlasného napeˇtí CMRR 127,8 dB
koeficient potlacˇení zmeˇn napájecího napeˇtí PSRR 142 dB
maximální výstupní proud IOUTmax 250 µA
náhodná vstupní napeˇt’ová nesymetrie (pro 3σ) UOFFSET 2,4 mV
spotrˇeba Pcons 3,9 mW
výstupní napeˇt’ový rozsah ∆UOUT
3,09 V
(0,2 – 3,29) V
Simulacemi v programu MATLAB bylo oveˇrˇeno, že parametry navrženého OTA jsou do-
stacˇující pro navrhovaný nový modulátor ∆Σ.
6.3 Vzorkovací obvod
Na vstupu celého modulátoru ∆Σ se nachází vzorkovací obvod (obr. 37). Tento obvod za-
jistí, že vstupní signál zpracovávaný paralelneˇ prvním integrátorem a komparacˇní sítí obvodu
detekce úrovneˇ, bude mít beˇhem jedné hodinové fáze (φ1) stejnou napeˇt’ovou úrovenˇ. Zpoždeˇní
uvnitrˇ struktury integrátoru nebo komparátoru by jinak mohlo zpu˚sobit, že vlivem rozdílného
sepnutí/rozepnutí spínacˇu˚ by integrátor 1 a komparátory v komparacˇní síti pracovaly s odlišnou
hodnotou napeˇtí a docházelo by ke snižování výsledného SNDR modulátoru ∆Σ. Navržený
vzorkovací obvod využívá OTA, jehož návrhem se zabývala prˇedchozí kapitola 6.2. Schéma je
na obr. 48.
Cˇasování vzorkovacího obvodu je prˇizpu˚sobeno tak, aby ve fázi φ1 mohl být výstupní signál
zpracováván navazujícími obvody. V hodinové fázi φ2 je nabíjen vzorkovací kapacitor CH na
hodnotu napeˇtí odpovídající vstupnímu signálu UIN. Beˇhem další hodinové fáze φ1 je kapaci-
tor CH prˇipojen mezi vstup a výstup OTA. Na výstupu vzorkovacího obvodu se objeví napeˇtí
z kapacitoru CH. Beˇhem hodinové fáze φ2, kdy není k výstupu prˇipojen žádný kapacitor, je vy-
užíváno parazitní hradlové kapacity OTA, která udržuje na výstupu napeˇtí z prˇedchozího cyklu
φ2 (nedochází k nulování výstupu na UAGND). Toto napeˇtí však mírneˇ klesá, protože vlivem
konecˇné hodnoty odporu spínacˇe CMOS dochází k vybíjení malé parazitní hradlové kapacity
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OTA. Výstupní signál nemusí prˇekonávat velkou zmeˇnu napeˇtí a je tím výrazneˇ sníženo z po-
žadavku˚ na vysoké SR použitého OTA. Výhodou obvodu jsou nízké nároky na SR použitého
OTA, vysoká prˇesnost, jednoduchost.
Φ2_d
Φ1_d
-
+
+
-
CH
CH
Φ2
Φ2
Φ2_d
Φ1_d
UIN
UAGND
UOUT
Φ1
Φ1
Obr. 48: Schéma navrženého vzorkovacího obvodu
Obr. 49: Simulace vzorkovacího obvodu
Na obr. 49 je ukázána cˇást vstupního a výstupního navzorkovaného signálu. Kurzor A je
umísteˇn na navzorkovaný signál v hodinové fázi φ1 v cˇase 200 ns a kurzor B ve fázi φ1 v cˇase
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490 ns, kdy s tímto signálem pracují první integrátor a komparátory. Chyba mezi teˇmito dveˇma
kurzory je 7 uV, tedy hodnota 60 krát menší než LSB 12-bitového ADC. Napeˇt’ové špicˇky,
které vznikají prˇi prˇechodech jednotlivých fází spínání, jsou zpu˚sobeny tím, že rˇídicí hodi-
nové signály se vzájemneˇ neprˇekrývají a na krátký cˇasový okamžik trvající 3,4 ns (tab. 5) jsou
všechny spínacˇe rozpojeny a výstupní napeˇtí nemu˚že být prˇesneˇ definováno.
6.4 Detekce úrovneˇ a stejnosmeˇrné posunutí
Následující kapitola popisuje návrh bloku, jehož funkcí je detekovat, zda navzorkovaný
vstupní signál prˇekrocˇil neˇkterou z referencˇních hodnot napeˇtí. Po té prˇivede na výstup UDAC
referencˇní hodnotu napeˇtí odpovídající hodnoteˇ, kterou vstupní navzorkovaný signál prˇekrocˇil.
Požadavkem na tento obvod je prˇedevším prˇesnost výstupní analogové úrovneˇ. Schéma obvodu
ukazuje obr. 50.
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Obr. 50: Obvod pro detekci úrovneˇ vstupního signálu a stejnosmeˇrné posunutí
Obvod využívá trˇí referencˇních napeˇtí - UAGND, UREF(2,4 V) a UREF(0,9 V). Jak bylo zmíneˇno
v kapitole 5.2, pro návrh nového modulátoru bylo zvoleno nkomp = 6, ale v obvodu na obr. 50
jsou pouze 3 komparátory. Byla navrhnuta obvodová technika prˇepínání referencˇních signálu˚
UREF(2,4 V) a UREF(0,9 V) na rezistorový deˇlicˇ tak, že dojde ke snížení potrˇebného pocˇtu kompará-
toru˚ na polovinu, stejneˇ tak rezistoru˚ v rezistorové síti. Výhodou je nejen úspora plochy na cˇipu,
ale také možnost zvolit veˇtší hodnoty rezistoru˚ a tím dosáhnout jejich lepšího soubeˇhu a také
55
Nová struktura modulátoru delta-sigma nízkého rˇádu s vysokým rozlišením
linearity celého obvodu.
6.4.1 Komparátor s hysterezí
Na vstupu obvodu je komparátor (komp0), který pracuje se vstupním spojitým signálem
UIN. Tento signál porovnává s analogovou zemí (UAGND) a podle toho nastaví prˇepínacˇe pK a pR.
Ty prˇepínají k rezistorové síti referencˇní hodnoty UREF(2,4 V) nebo UREF(0,9 V). Aby prˇi malých
amplitudách vstupního signálu kolem prahové úrovneˇ UAGND nedocházelo k neustálému prˇe-
klápeˇní komparátoru, je zavedena do jeho vnitrˇní struktury hystereze. Velikost prahové úrovneˇ
s hysterezí mu˚že teoreticky být až 1,65 V ± 0,15 V - tedy po nejbližší prahovou úrovenˇ UK1
(1,8 V resp. 1,5 V). Schéma komparátoru se zavedenou vnitrˇní hysterezí ukazuje obr. 51.
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Obr. 51: Navržený obvod komparátoru s hysterezí
Tento komparátor využívá pozitivní zpeˇtnou vazbu tvorˇenou tranzistory M6 a M7. Velikosti
prahových úrovní jsou
UPOS =
(√
2I2
KP
(
W
L
)
2
+ UTH2
)
−
(√
2I1
KP
(
W
L
)
1
+ UTH1
)
, (73)
UNEG =
(√
2I1
KP
(
W
L
)
1
+ UTH1
)
−
(√
2I2
KP
(
W
L
)
2
+ UTH2
)
. (74)
Navržený komparátor má pro typický proces UPOS = 1,7 V a UNEG = 1,6 V.
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Obr. 52: Závislost výstupního napeˇtí na vstupním - hysterezní krˇivka navrženého komparátoru
Du˚ležité je oveˇrˇit, zda nemu˚že dojít vlivem procesních odchylek k prˇekrocˇení hodnot pra-
hových napeˇtí ±0,15 V. Simulací bylo dokázáno, že maximální velikost prahových úrovní je
UPOSmax = 1,72 V a UNEGmax = 1,58 V. Minimální jsou UPOSmin = 1,71 V a UNEGmin = 1,59 V.
Na výstupu komparátoru se nachází klopný obvod typu D reagující na nástupnou hranu signálu
φ2. Výstup komparátoru je tedy zpoždeˇn o polovinu hodinového cyklu, protože s komparáto-
rem paralelneˇ zapojený vzorkovací obvod zpozdí signál také o polovinu periody hodinového
signálu. Parametry komparátoru jsou SR = 105 V/µs (pro záteˇž 2 pF), spotrˇeba je 759 µW.
6.4.2 Komparátory pro detekci úrovneˇ
Výstup komparátoru sepne spínacˇ pK, který prˇipojí prˇi výstupu komp0 = 3,3 V referencˇní
napeˇtí UREF(2,4 V), resp. prˇi komp0 = 0 napeˇtí UREF(0,9 V) na rezistorový deˇlicˇ. Tento deˇlicˇ slouží
pro vytvorˇení prahových úrovní pro komparátory. Jeho prˇesnost a dobrý soubeˇh nejsou kritické,
proto jsou hodnoty teˇchto odporu˚ zvoleny RK = 30 kΩ, RK/2 = 15 kΩ. Prˇi teˇchto hodnotách
a velikosti plochy tranzistoru˚ (W · L) lze dosáhnout maximální chyby soubeˇhu 1,4 % pro 3σ.
Komparátory porovnávají vstupní navzorkovaný signál v periodeˇ φ1 s komparacˇními úrovneˇmi
z deˇlicˇe. Beˇhem φ2 se na jejich výstupu objeví hodnota 3,3 V nebo 0 V. Protože prˇi prˇipo-
jení UREF(2,4 V) komparátor signalizuje log. 1, stav, kdy vstupní napeˇtí prˇekrocˇilo odpovídající
referencˇní úrovenˇ, ale prˇi UREF(0,9V) signalizuje, kdy kleslo pod referencˇní úrovenˇ, mají kompa-
rátory diferencˇní výstup. Spínacˇe pK1, pK2 a pK3 prˇipojí kladný výstup prˇí UREF(2,4 V) a záporný
prˇi UREF(0,9 V). Navržený komparátor s plneˇ diferencˇním výstupem je na obr. 53.
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Obr. 53: Navržený obvod komparátoru pro detekci úrovneˇ vstupního signálu
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Obr. 54: Cˇasové pru˚beˇhy komparátoru
Protože beˇhem hodinové fáze φ1 se komparátor nuluje, je na výstupu umísteˇn klopný obvod
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RS (tranzistory M14 - M21), který zachová na výstupu stav z fáze φ2 i ve fázi φ1. Ve fázi φ1 je
výstupní signál zpracováván v navazujících obvodech.
Parametr SR navrženého komparátoru je 1,24 V/ns pro zateˇžovací kapacitu CL = 2 pF a ty-
pický proces.
6.4.3 Dekodér pro spínání referencˇních napeˇtí a digitální filtr
Na výstupu komparátoru˚ je termometrický kód, který je nutné upravit tak, že se vždy se-
pne jen jeden ze spínacˇu˚ SR11, SR10, SR01 nebo SR00, který je prˇipojen k referencˇním hodnotám
napeˇtí. Tabulka 9 ukazuje stavy na výstupu komparátoru˚ prˇi ru˚zné hodnoteˇ vstupního signálu
a odpovídající kódy na výstupu dekodéru pro DAC a dekodéru pro filtr.
Tab. 9: Parametry navrženého plneˇ diferencˇního OTA
UINP [V]
spínacˇ
pK
komp1 komp2 komp3
dekodér
(DAC)
dekodér
(filtr)
UDAC
[V]
2,4 - 2,65 1 1 1 1 1000 011 2,4
2,1 - 2,4 1 0 1 1 0100 010 2,1
1,8 - 2,1 1 0 0 1 0010 001 1,8
1,5 - 1,8 1(0) 0 0 0 0001 000 1,65
1,2 - 1,5 0 0 0 1 0010 111 1,5
0,9 - 1,2 0 0 1 1 0100 110 1,2
0,65 - 0,9 0 1 1 1 1100 101 0,9
Výstupní signály z komparátoru jsou zpoždeˇny o jeden hodinový cyklus dveˇma klopným
obvody typu D rˇízenými nástupnou hranou signálu φ1 resp. φ2. Dekodér pro DAC se skládá
ze trˇí trˇívstupových hradel AND a trˇí invertoru˚. Na výstupu je další klopný obvod D, který prˇi
prˇíchodu nástupné hrany φ1 prˇenese vstupní binární signál na výstup. Tento klopný obvod D
kromeˇ cˇasové synchronizace a zabráneˇní hazardních stavu˚ zpožd’uje signál o polovinu hodino-
vého cyklu.
Zpoždeˇní dekodéru je 1,5 hodinového cyklu. Celkové zpoždeˇní navzorkovaného signálu
na vstupu síteˇ komparátoru˚ jsou dva hodinové cykly. V kapitole 6.5 bude ukázáno, že stejné
zpoždeˇní mají dohromady bloky dvou integrátoru˚ a výstupní kvantizacˇní obvod - komparátor.
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Obr. 55: Dekodér pro DAC
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Obr. 56: Dekodér pro filtr
Na obr. 56 je dekodér pro filtr. Obvod využívá z dekodéru pro DAC o jeden hodinový signál
zpoždeˇné vstupy z komp1D, komp2D, komp3D.
6.4.4 Zdroj referencˇních napeˇtí a výstupní oddeˇlovací zesilovacˇ
Poslední cˇást zpracování signálu v bloku detekce a posunu stejnosmeˇrné úrovneˇ se skládá
z rezistorového deˇlicˇe pro vytvorˇení referencˇních napeˇtí. U tohoto obvodu je du˚ležitá prˇesnost
výstupního napeˇtí. Proto mají rezistory velké rozmeˇry, aby bylo možné dosáhnout jejich dob-
rého sesouhlasení. Nevýhodou velkých rezistoru˚ je jejich vysoký odpor a malý proud tekoucí
prˇes tento rezistorový deˇlicˇ. Prˇi prˇepínání referencˇních napeˇtí z deˇlicˇe na vstup oddeˇlovacího
zesilovacˇe musí nejdrˇíve proud z deˇlicˇe nabít parazitní kapacitu hradla vstupního tranzistoru
oddeˇlovacího zesilovacˇe. Protože je signál UDAC v integrátorech odebírán beˇhem obou period
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hodinového signálu, je doba nabití poprˇ. vybití vstupní parazitní kapacity kritická. Proto byl vy-
užit namísto rezistoru HIPOR s odporem R = 1 kΩ/ a koeficientem soubeˇhu AR = 2,45 %µm
rezistor PPOR s odporem R = 240 Ω/ a koeficientem soubeˇhu AR = 2,5495 %µm. Nyní lze
zajistit dostatecˇný soubeˇh a zárovenˇ dostatecˇneˇ veliký proud.
Poslední rezistor RREF/2 má polovicˇní velikost, ale je rozdeˇlen mezi dva paralelneˇ zapojené
rezistory (obr. 50). Pro navržené rezistory RREF = 14,4 kΩ, W = 5 µm je chyba soubeˇhu 154 µV
(3σ).
Protože tyto napeˇtí budou prˇivedeny na integrátory, kde budou nabíjet a vybíjet odpovídající
kapacitory, nachází se na výstupu oddeˇlovací OTA. Požadavky na tento OTA jsou prˇedevším
dostatecˇný vstupní rozsah, linearita, vysoké SR a malá parazitní kapacita CP hradel vstupního
diferencˇního páru.
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Obr. 57: Navržený oddeˇlovací zesilovacˇ
Navržený OTA je na obr. 57 a jeho parametry v tab. 10. Jedná se o strukturu složené kaskody.
Obvod využívá navržené proudové reference, probrané v kapitole 6.1.1.
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Tab. 10: Parametry navrženého oddeˇlovacího zesilovacˇe pro typický proces
Parametr Zkratka Hodnota
zesílení otevrˇené smycˇky AU0 112,1 dB
šírˇka pásma jednotkového zisku (CL = 10 pF) GBW 20,5 MHz
fázová bezpecˇnost PM 61,2 ◦
amplitudová bezpecˇnost AM 16,9 ◦
rychlost prˇebeˇhu (CL = 10 pF) SR 28,5 V/µs
náhodná vstupní napeˇt’ová nesymetrie (pro 3σ) UOFFSET 3,2 mV
spotrˇeba Pcons 7,45 mV
vstupní napeˇt’ový rozsah ∆UOUT (0,4 – 3,29) V
výstupní napeˇt’ový rozsah ∆UOUT (0,2 – 3,29) V
maximální výstupní proud ∆UOUT 1,2 mA
Navržený OTA má jeden výstup, který je prˇiveden do integrátoru˚, které pracují plneˇ dife-
rencˇneˇ. Integrátory prˇevedou jednoduchý výstup na plneˇ diferencˇní, resp. v jedné cˇásti je toto
napeˇtí odecˇteno a v druhé prˇicˇteno. Obvodoveˇ rˇešení integrátoru bude popsáno v kapitole 6.5.
6.4.5 Simulace obvodu pro detekci a stejnosmeˇrné posunutí
Oveˇrˇení správné funkce kompletního obvodu detekce a stejnosmeˇrné posunutí podle obr. 50
bylo provedeno na tranzistorové úrovni pro všechny procesní odchylky. Pru˚beˇhy pro typický
proces jsou na obr. 58.
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Obr. 58: Simulace obvodu pro detekci a stejnosmeˇrné posunutí
Obr. 58 zobrazuje pru˚beˇhy vstupního sinusového signálu spolu s výstupním signálem UDAC,
který je zpoždeˇn o dva hodinové cykly (2 µs). Dále jsou uvedeny výstupy B0, B1 a B2 digitálneˇ
reprezentující signál UDAC. Tento signál je prˇiveden do digitálního filtru.
6.5 Integrátory v technice spínaných kapacitoru˚
V modulátoru ∆Σ se nacházejí dva integrátory realizované technikou SC. Oba mají celkem
peˇt vstupu˚ - UINP (UINN) pro vstupní signál, UREFP (UREFN) pro signál z kvantizacˇního obvodu
a UDAC pro stejnosmeˇrný signál z výstupu obvodu pro stejnosmeˇrné posunutí. Navržený obvod
pro realizaci integrátoru˚ je na obr. 59.
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Obr. 59: Schéma integrátoru˚
Integrátory pracují plneˇ diferencˇneˇ, proto mají dva vstupy pro vstupní signál UINP a inver-
tovaný UINN, signál z kvantizacˇního obvodu UREFP a invertovaný UREFN. Pouze signál UDAC je
prˇiveden na jeden vstup a na dva kapacitory CDACP a CDACN. Tyto kapacitory jsou rˇízeny v opacˇ-
ných fázích. Beˇhem fáze φ2, kdy dochází ke zmeˇneˇ stavu na výstupu, je odpovídající hodnota
signálu UDAC od signálu UINP odecˇtena a k signálu UINN prˇicˇtena. Pro výstupní signál UOUT platí
UOUT = 2 ·
(
CINP
CIP
· UINP − CREFP
CIP
· UREFP − CDAC
CIP
· UDAC
)
, (75)
nebo také
UOUT = 2 ·
(
CINN
CIN
· UINN − CREFN
CIN
· UREFN + CDAC
CIN
· UDAC
)
. (76)
Velikosti kapacitoru˚ použitých v integrátorech musí být navrženy s ohledem na jejich te-
pelný šum a dobrý soubeˇh. Minimální hodnoty kapacitoru˚ pro dosažení ENOB a jejich maxi-
mální odchylku v % pro 3σ uvádí tabulka 11.
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Tab. 11: Tepelný šum a maximální % odchylka prˇesnosti kapacitoru˚ pro T = 85 ◦C a vstupní rozsah 2 V
ENOB C max. odchylka (pro 3σ)
12 20 fF 10,8 %
13 83 fF 2,6 %
14 331 fF 0,65 %
15 1,33 pF 0,16 %
V programu MATLAB bylo oveˇrˇeno, že chyba prˇesnosti pomeˇru kapacitoru˚ (prˇenosové
koeficienty) v integrátoru maximálneˇ 5 % stále nemá významný vliv na výsledné parametry
modulátoru ∆Σ (kapitola 3.3.3). Do chyby pomeˇru˚ kapacitoru˚ se neprojevuje nejen chyba sou-
beˇhu, ale také parazitní kapacita spínacˇu˚ CMOS a OTA. Tyto chyby jsou však pro hodnoty nad
1 pF zanedbatelné.
Pomeˇry kapacitoru˚ jsou odvozeny z prˇenosových koeficientu˚. Jejich zvolené hodnoty jsou
uvedeny v tabulce 12.
Tab. 12: Rozmeˇry kapacitoru˚ v integrátorech
Integrátor CINP = CINN CREFP = CREFN CDACP = CDACN CIP = CIN
1 2,5 pF 2,8 pF 1,2 pF 10 pF
2 5 pF 3,5 pF 1,5 pF 5 pF
Obr. 60: Cˇasový pru˚beˇh výstupní signálu z integrátoru 1
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Pru˚beˇh výstupního napeˇtí integrátoru 1 je na obr. 60. Pro vstupní signály UINP = 1,9 V,
UINN = 1,4 V, UREFP = 1,55 V, UREFN = 1,75 V, UDAC = 1,55 V. Pro tyto parametry lze dopocˇítat
velikost integracˇního kroku. Ten je 205 mV. Ze simulace lze odecˇíst integracˇní krok 204,988 mV
(chyba 0,059 %).
6.6 Kvantizacˇní obvod
Kvantizacˇní obvod v novém modulátoru ∆Σ je tvorˇen komparátorem rˇízeným hodino-
vými signály φ1 a φ2. Výstup tohoto komparátoru spíná referencˇní vstupy s hodnotou napeˇtí
1,65 V ±0,75 V. Použitý komparátor je shodný s komparátorem prezentovaným v kapitole
6.4.2. Na výstup tohoto komparátoru (obr. 53) jsou prˇidány spínacˇe pro spínání referencˇních
vstupu˚.
MDPP MDNP
MDPN MDNN
UOUTP
UOUTN
UINP
UINN
UDD
USS
UREF(0,9 V)
UREF(2,4 V)
Obr. 61: Spínání referencˇních napeˇtí na výstupu kvantizacˇního obvodu
Obvod se skládá ze 4 tranzistoru˚. Tranzistory PMOS spínají referencˇní napeˇtí UREF(2,4 V)
a tranzistory NMOS napeˇtí UREF(0,9 V).
6.7 Digitální filtr
Tato kapitola popisuje návrh filtru pro navržený modulátor ∆Σ. Prˇi návrhu byl použit ce-
locˇíselný datový typ s pevnou desetinnou cˇárkou (FP - fixed-point). Návrh s reálnými cˇísly
(double) nebyl možný z du˚vodu rozsahu cˇísel, které se používají ve filtru CIC (kaskádneˇ inte-
grovaný hrˇebenový filtr) - je vyžadovaná prˇesnost až 43 bitu˚.
Digitální filtr se skládá ze dvou filtru˚ zapojených za sebou (kaskáda). První filtr tvorˇí de-
cimacˇní filtr CIC, druhý kompenzacˇní filtr FIR (filtr s konecˇnou impulzní odezvou). Filtr je
navržen pro prˇevodník s rozlišením 14 bitu˚. Celý návrh digitálního filtru probíhal v prostrˇedí
MATLAB na základeˇ vstupních požadavku˚.
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6.7.1 Návrh decimacˇního filtru typu CIC
Decimacˇní filtr CIC slouží ke snížení vzorkovacího kmitocˇtu vstupního signálu s fVZ = 1 MHz
a soucˇasneˇ pro zvýšení bitové šírˇky dat.
Parametry filtru jsou následující:
- decimacˇní faktor: 32,
- šírˇka propustného pásma: 5 kHz,
- potlacˇení v nepropustném pásmu: 96 dB,
- diferencˇní zpoždeˇní: 1,
- vstup: s8,42 (oznacˇení FP typu),
- výstup: s20,19.
Šírka vstupního signálu byla zvolena s ohledem na rozsah cˇísla, kterého mu˚že vstupní signál
nabývat. Podle tabulky 9 je nutné pocˇítat s rozlišením na 1/100, aby bylo vstupní cˇíslo možné
prˇevést na FP bez ztráty prˇesnosti, tj. je potrˇebných 8 bitu˚ na zakódování vstupního cˇísla.
Na základeˇ požadavku˚ byl navržen filtr se sedmi sekcemi, tj. filtr sestává ze sedmi sekcí
integrátoru˚ a hrˇebenových (comb) filtru˚. Kmitocˇtová charakteristika kaskády CIC filtru je zob-
razena na obr. 62. Charakteristika je normovaná podle zesílení tak, aby stejnosmeˇrný prˇenos byl
1 (tj. 0 dB).
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Obr. 62: Kmitocˇtová charakteristika decimacˇního filtru CIC
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6.7.2 Návrh kompenzacˇního filtru typu FIR
Za decimacˇním filtrem CIC následuje kompenzacˇní filtr FIR, který se stará o kompen-
zaci kmitocˇtové charakteristiky filtru CIC. Jedná se o filtr typu dolní propust, který zárovenˇ
slouží k dalšímu snížení vzorkovacího kmitocˇtu dat. Prˇi výstupním kmitocˇtu z modulátoru
fVZ = 1 MHz je dosaženo na výstupu filtru CIC fVZ = 31,25 kHz. Prˇi následné decimaci 2x
v kompenzacˇním filtru je výstupní vzorkovací kmitocˇet kompenzacˇního filtru fVZ = 15,625 kHz.
Soucˇasneˇ tento filtr zabezpecˇuje potlacˇení kmitocˇtu˚ na fVZ/2 (7,8125 kHz) pro zamezení alia-
singu výstupných dat.
Navrhovaný filtr má následující parametry:
- decimacˇní faktor: 2,
- koeficienty: s20,19,
- vstup: s20,20,
- výstup: s20,19.
Potlacˇení v nepropustném pásmu je zvoleno menší, odpovídající filtru s rozlišením 14 bitu˚.
Využívá se potlacˇení filtru CIC, který má na kmitocˇtu fVZ/2 potlacˇení -6,379 dB. Navržený filtr
CIC má délku 57 (tj. je 56. rˇádu) s polyfázovou délkou 29. Kmitocˇtová charakteristika kaskády
filtru CIC a kompenzacˇního filtru FIR je zobrazena na obr. 63.
Výstup z filtru je FP znaménkové cˇíslo se šírˇkou 20 bitu˚, desetinná cˇást má 19 bitu˚, tj. rozsah
±1. Bitová šírˇka byla zvolená výrazneˇ veˇtší než je potrˇebné, aby se eliminoval vliv kvantování
a zaokrouhlování a bylo dosaženo co nejprˇesneˇjší charakteristiky modulátoru.
Výstupní hodnotu je ješteˇ nutné kompenzovat. První koeficient (1,2) kompenzuje prˇenos
modulátoru. Druhý koeficient (1,28) odpovídá konverzi vstupního cˇísla prˇi prˇevodu na FP cˇíslo
– vstupní cˇíslo nabývá hodnot ±100, avšak plný rozsah je +127 až -128 (znaménkové 8-bitové
cˇíslo).
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Obr. 63: Kmitocˇtová charakteristika decimacˇního filtru CIC
6.7.3 Kmitocˇtová charakteristika kaskády filtru˚
Další kmitocˇtová charakteristika kaskády filtru CIC a kompenzacˇního filtru FIR je zobra-
zena na obr. 64. Modrou barvou je znázorneˇna charakteristika decimacˇního filtru CIC a zelenou
barvou výsledná charakteristika CIC + kompenzacˇního filtru FIR. Z charakteristiky vyplývá, že
filtr z hlediska potlacˇení aliasingu splnˇuje požadavky pro 14-bitový prˇevodník - nejhorší prˇípad
je na kmitocˇtu 24,96 kHz s prˇenosem -88,37 dB.
69
Nová struktura modulátoru delta-sigma nízkého rˇádu s vysokým rozlišením
0 50 100 150 200 250 300 350 400 450
−250
−200
−150
−100
−50
0
Kmitočet [kHz]
P
ře
no
s 
[d
B
]
Obr. 64: Kmitocˇtová charakteristika filtru CIC (modrá) a kaskády filtru˚ CIC a FIR (zelená)
Kmitocˇtová charakteristika filtru CIC a výsledné kaskády filtru˚ CIC a FIR v prˇenosovém
pásmu prˇevodníku je zobrazena na obr. 65. Zvlneˇní prˇenosové charakteristiky je maximálneˇ
0,00275 dB.
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Obr. 65: Detail charakteristiky filtru CIC (modrá) a kaskády filtru˚ CIC a FIR (zelená) v prˇenosovém pásmu
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6.7.4 Impulsní charakteristika kaskády filtru˚
Pro oveˇrˇení doby odezvy byla simulována odezva kaskády filtru CIC a kompenzacˇního filtru
FIR na Diracu˚v impulz. Výsledek simulace je zobrazen na obr. 66. Modrou barvou je znázor-
neˇna charakteristika filtru CIC a zelenou barvou výsledná charakteristika filtru CIC + kompen-
zacˇního filtru FIR.
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Obr. 66: Impulzní charakteristika filtru CIC (modrá) a kaskády filtru˚ CIC a FIR (zelená)
6.7.5 Prˇechodová charakteristika kaskády filtru˚
Prˇechodová charakteristika kaskády filtru CIC a kompenzacˇního filtru FIR zobrazuje obr. 67.
Modrou barvou je znázorneˇna charakteristika filtru CIC a zelenou barvou výsledná charakteris-
tika CIC + kompenzacˇního filtru FIR.
0 0,2 0,4 0,6 0,8 1 1,2 1,4 1,6 1,8 2
0
0,2
0,4
0,6
0,8
1
 
 
Čas [ms]
Am
pl
itu
da
 [V
]
Obr. 67: Prˇechodová charakteristika filtru CIC (modrá) a kaskády filtru˚ CIC a FIR (zelená)
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6.8 Simulace navrženého modulátoru delta-sigma
Všechny dílcˇí cˇásti nové struktury modulátoru ∆Σ byly popsány a byla oveˇrˇena jejich
správná funkce s parametry dostacˇujícími pro rozlišení alesponˇ 12-bitu˚. V této kapitole bu-
dou vyhodnoceny parametry navrženého modulátoru ∆Σ na tranzistorové úrovni v technologii
I3T25. Parametry jsou oveˇrˇeny pro celý rozsah pracovních teplot (pru˚myslový teplotní rozsah
-40 ◦C až +85 ◦C) a pro maximální procesní odchylky. Tím bude zajišteˇno, že navržený modu-
látor ∆Σ má požadované vlastnosti za všech daných pracovních podmínek a rozptylu˚ výroby
cˇipu. Cˇasové simulace probíhaly, stejneˇ jako simulace v programu MATLAB, pro 215 vzorku˚.
Jedna tato simulace trvala v prostrˇedí Cadence prˇibližneˇ 6 hodin. Z cˇasové nárocˇnosti simulací
bylo proto vybráno jen neˇkolik bodu˚ a to prˇedevším ty, které se ukázaly v simulacích v pro-
gramu MATLAB jako kritické. Je nutné poznamenat, že u všech výstupních pru˚beˇhu˚ byla od
signálu odecˇtena systematická napeˇt’ová nesymetrie oddeˇlovacího OTA 75 µV.
YPDM + YDC
YDC
YPDM
INTEGRATOR 2
INTEGRATOR 1
UIN
Obr. 68: Pru˚beˇhy napeˇtí v jednotlivých uzlech navrženého modulátoru ∆Σ v závislosti na cˇase
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Na obr. 68 jsou ukázány pru˚beˇhy v jednotlivých uzlech navrženého modulátoru. Stejné pru˚-
beˇhy z vytvorˇeného modelu s reálnými modely v programu MATLAB jsou na obr. 33. Poslední
pru˚beˇh výstupního signálu YPDM + YDC se v obvodu nenachází v žádném uzlu, protože scˇítání
teˇchto signálu˚ je realizováno prˇímo v integrátorech (kapitola 6.5). Uvedený pru˚beˇh byl vytvorˇen
pomocí ideální scˇítacˇky, která není soucˇástí obvodu modulátoru ∆Σ.
Parametr PSD navrženého modulátoru na tranzistorové úrovni pro typický proces je na
obr. 69. Vstupní parametry jsou UIN = 0,9 V a fIN = 1,6 kHz. Uvedené parametry byly zvo-
leny pro danou hodnotu UIN, protože je pro tuto amplitudu dosaženo SNDRp tedy maximální
hodnota SNDR. Prˇi zvoleném kmitocˇtu fIN se prˇípadná 3. harmonická složka dostane do uži-
tecˇného pásma a bude videˇt její vliv na výsledné SNDR.
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Obr. 69: Pru˚beˇh PSD navrženého modulátoru ∆Σ pro typický proces
Dosažené SNDR je 86 dB, tedy o 0,4 dB více, než bylo odsimulováno na reálném modelu
modulátoru ∆Σ v programu MATLAB. V modelu v programu MATLAB se pocˇítalo s mini-
málními potrˇebnými parametry dílcˇích obvodu˚ (GBW OTA apod.), ale parametry navržených
obvodu˚ byly dosaženy s dostatecˇnou rezervou nad minimálními požadavky. Je také videˇt, že
byly ve spektru výrazneˇ potlacˇeny vyšší harmonické tóny.
Pro procesní odchylky tranzistoru˚ MOS, hranicˇní a typické teploty byly provedeny další
simulace, aby se oveˇrˇila správná funkce obvodu za všech možných podmínek. V technologii
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I3T25 jsou hranicˇní modely procesu znacˇeny - AWCP (NMOS i PMOS rychlý), AWCS (NMOS
i PMOS pomalý), AWC1 (PMOS rychlý, NMOS pomalý) a AWC0 (PMOS pomalý, NMOS
rychlý). Uvedené hranicˇní procesní modely platí pro 6σ.
Tab. 13: Dosažené SNDRp pro ru˚zné teplotní a procesní podmínky
model TYP AWCS AWCP AWC0 AWC1
SNDR (T = -40 ◦C) 86,6 dB 85,6 dB 85,9 dB 86 dB 85,5 dB
SNDR (T = 27 ◦C) 86 dB 86,6 dB 86,3 dB 85,9 dB 85,7 dB
SNDR (T = 85 ◦C) 86,3 dB 85,4 dB 84,1 dB 85,6 dB 85,1 dB
V tab.13 lze videˇt, že pro celý teplotní rozsah jsou odchylky SNDR do 3 dB.
Další simulací byla oveˇrˇena správná funkce pro kmitocˇet vstupního signálu v celém užitecˇ-
ném pásmu, tj. 0 až 5 kHz.
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Obr. 70: Závislost SNDR na kmitocˇtu vstupního signálu pro typický proces
Na obr. 70 je videˇt, že dochází ke snížení SNDR na kmitocˇtech nižších jak 1 kHz prˇibližneˇ
o 1,5 dB. Nejhorší prˇípad je SNDR = 84,3 dB.
Další obr. 71 ukazuje závislost SNDR na amplitudeˇ vstupního signálu.
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Obr. 71: Závislost SNDR na amplitudeˇ vstupního signálu pro typický proces
Z obr. 71 lze odecˇíst vstupní dynamický rozsah, který je 85,2 dB. Dynamický rozsah modu-
látoru ∆Σ z modelu z programu MATLAB byl 84,1 dB. Z obr. 36 je ale patrné, že pru˚beˇh krˇivky
SNDR není lineárneˇ klesající, ale má spíše pilovitý charakter. Protože v modelu v modulátoru
∆Σ v Cadence byly odsimulovány hodnoty pouze pro 14 vstupních amplitud, mohlo se stát, že
práveˇ vybraná vstupní amplituda odpovídá neˇkterému z hranicˇních hodnot pilovitého pru˚beˇhu.
Tato neprˇesnost mu˚že zpu˚sobit chybu meˇrˇení pomocí nedostatecˇného pocˇtu vzorku˚ až 5 dB.
Výstupní data z modulátoru byla následneˇ zpracována digitálním filtrem (kapitola 6.7). Na
obr. 72 je výstup z filtru pro nejhorší prˇípad, tj. pro teplotu 85 ◦C a model AWCP. Došlo k po-
klesu SNDR o 0,05 dB.
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Obr. 72: Pru˚beˇh PSD na výstupu digitálního filtru pro model AWCP a teplotu 85 ◦C
Pru˚beˇh proudu tekoucího ze zdroje napájecího napeˇtí do obvodu modulátoru ∆Σ je na obr.
73. Proudové špicˇky vznikají prˇi nástupných hranách hodinových signálu˚ φ1 a φ2, kdy dochází
k nabíjení vzorkovacích kapacitoru˚. Spotrˇeba modulátoru ∆Σ bez digitálního filtru je 17,2 mW.
I (
A
)
UDD
Obr. 73: Cˇasový pru˚beˇh proudu tekoucího z napájecího napeˇtí UDD
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Shrnutí vlastností navrženého modulátoru ∆Σ je v tabulce 14.
Tab. 14: Shrnutí vlastností navrženého modulátoru ∆Σ
Parametr Zkratka Hodnota
technologie -
ONSemi I3T25
(350 nm)
kladné napájecí napeˇtí UDD 3,3 V
záporné napájecí napeˇtí USS 0 V
napeˇtí analogové zemeˇ UAGND 1,65 V
vzorkovací kmitocˇet fVZ 1 MHz
šírˇka užitecˇného pásma fBW 5 kHz
pomeˇr prˇevzorkování OSR 100
efektivní pocˇet bitu˚ (v celém fBW) ENOB 13,67
maximální amplituda vstupního signálu UINmax 1 V
spotrˇeba Pcons 17,2 mW
plocha cˇipu (bez obvodu IREF) Aarea 0,65 mm2
V tabluce 15 jsou parametry navrženého modulátoru ∆Σ porovnány s jinými strukturami
realizovanými v podobných technologiích s podobným OSR.
Tab. 15: Srovnání navrženého modulátoru ∆Σ s jinými modulátory ∆Σ
Parametr Tato práce Zdroj [40] Zdroj [41]
struktura
2. rˇádu se ss
posunem
MASH 2-2
2.rˇádu s
4-bitovým
kvantizérem
technologie
ONSemi I3T25
(350 nm)
CMOS 2P4M
(350 nm)
TSMC (250 nm)
pomeˇr prˇevzorkování (OSR) 100 128 128
parametr SNDR
84,05 dB
(91,1 dB)OSR=128
85,7 dB 84,3 dB
napájecí napeˇtí 3,3 V 3 V 1,8 V
spotrˇeba 17,2 mW 5,25 mW 9 mW
plocha modulátoru ∆Σ 0,65 mm2 1,2 mm2 není uvedeno
U parametru SNDR je v závorce uvedena hodnota pro OSR = 128. Tento údaj vychází
z modelu modulátoru ∆Σ z programu MATLAB, zahrnující reálné parametry dílcˇích obvodu˚.
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Nová struktura modulátoru ∆Σ nabízí dosažení vysokého SNDR (až 90 dB) prˇi nízkém
OSR a nkomp. Netrpí problémy s vyššími harmonickými složkami, které výrazneˇ snižují do-
sažitelné SNDR. Dále netrpí problémy se stabilitou, jako modulátory ∆Σ vyšších rˇádu˚, prˇi
nízkém nkomp linearitou jako modulátory ∆Σ s vícebitovým kvantizérem a závislostí na abso-
lutních hodnotách jednotlivých prvku˚ modulátoru jako modulátory ∆Σ typu MASH. Nevýho-
dou navrženého modulátoru je vyšší spotrˇeba, která je navýšena prˇedevším oddeˇlovacím OTA
(kapitola 6.4.4), který musí mít vysoké SR a vzorkovacím obvodem. Ve srovnání s typickými
modulátory ∆Σ 2. rˇádu naru˚stá také plocha. V tomto prˇípadeˇ je náru˚st prˇibližneˇ 0,2 mm2. Ale
prˇi srovnání s modulátory MASH nebo s vícebitovými strukturami, je plocha menší prˇi dosažení
stejného SNDR. Použitím vyššího nkomp lze dosáhnout SNDR až 95 dB prˇi OSR = 100 (obr.
30). Naru˚stá však výrazneˇ plocha.
78
Nová struktura modulátoru delta-sigma nízkého rˇádu s vysokým rozlišením
7 Záveˇr
V této práci jsem se zabýval problematikou modulátoru˚ ∆Σ. Nejdrˇíve jsem se veˇnoval de-
tailnímu rozboru vlivu nedokonalostí v dílcˇích cˇástech modulátoru ∆Σ, které mají výrazný vliv
na snížení dosažitelného SNDR (kapitola 3). Jedná se prˇedevším o reálné vlastnosti použi-
tých OTA, chyby techniky SC a vznik vyšších harmonických složek (kapitola 3.1). Práveˇ vyšší
harmonické složky nejvíce snižují SNDR modulátoru˚ ∆Σ nižších rˇádu˚ (obr. 35). To se proje-
vuje již v ideálním modelu v programu MATLAB SIMULINK (obr. 14). S problémem vyšších
harmonických složek jsme se setkali prˇi realizací celkem trˇí prˇevodníku˚ typu ∆Σ v technologi-
ích AMIS CMOS07, ONSemi I2T100 a ONSemi I3T25. Proto byla práce zameˇrˇena na novou
strukturu, která netrpí vyššími harmonickými tóny, zárovenˇ nesnižuje dosažitelné SNDR a ne-
naru˚stá složitost realizace obvodu˚ na tranzistorové úrovni.
Nová struktura je prezentována v kapitole 5. Tato struktura využívá paralelního vyhodno-
cování vstupního signálu, kdy komparátory signalizují prˇekrocˇení stanovených napeˇtí a toto
napeˇtí je po té odecˇítáno v modulátoru ∆Σ. Výstupní signál PDM nevytvárˇí dlouhé obdélní-
kové signály prˇi vyšších amplitudách vstupního signálu a jsou výrazneˇ minimalizovány vyšší
harmonické tóny (obr. 34). Nejen že tato nová struktura minimalizuje vyšší harmonické tóny, ale
zárovenˇ umožnˇuje volbou pocˇtu komparátoru˚ dosáhnout rozlišení až 16 bitu˚ pro OSR = 100.
Prˇi porovnání s modulátory ∆Σ s vícebitovým kvantizacˇním obvodem navržená struktura pro
procesní odchylky a chyby soubeˇhu 3σ nepotrˇebuje žádnou metodu DWA pro kompenzaci ne-
linearity DAC a zabírá témeˇrˇ o polovinu menší plochu cˇipu. V práci jsem se zameˇrˇil na modu-
látor s nkomp = 6. S tímto pocˇtem komparátoru˚ a OSR = 100 jsem dosáhl v reálném modelu
v MATLAB ENOB modulátoru 14 bitu˚ v celém kmitocˇtovém pásmu. To je o 2 bity více než
s klasickým modulátorem ∆Σ 2. rˇádu. Vstupní dynamický rozsah vzrostl o 5 dB.
Zameˇrˇil jsem se také, aby tato nová metoda minimálneˇ zvyšovala nároky na realizaci obvodu
na tranzistorové úrovni. Prˇedevším nároky na dílcˇí bloky jako jsou použité OTA, komparátory,
chyby soubeˇhu, plocha cˇipu atd. Pro realizaci jsem použil technologii dostupnou na Ústavu mi-
kroelektroniky ONSemi I3T25. Provedl jsem rˇadu simulací pro oveˇrˇení správné cˇinnosti nové
struktury. Navrhl jsem obvodové zapojení pro snížení pocˇtu komparátoru˚ a snížení plochy, kte-
rou zabírají rezistory (kapitola 6.4). Obvod pro detekci signálu se skládá ze cˇtyrˇ komparátoru˚.
První z nich sleduje, zda je vstupní signál veˇtší nebo menší než UAGND a podle toho prˇipojí
k rezistorové síti hodnotu +UREF nebo -UREF. Prˇesnost komparacˇních hladin pro komparátory
není kritická. Naproti tomu je nutné zajistit co nejlepší soubeˇh rezistoru˚ v generátoru referencˇ-
ních napeˇtí. Volbou velkých hodnot odporu˚ lze dosáhnout lepší soubeˇh. Tento proud však také
nabíjí vstupní parazitní kapacitu CP oddeˇlovacího OTA. Proto byla zvolena odporová vrstva
PPOR s nižší rezistivitou na cˇtverec namísto HIPOR. Oddeˇlovací OTA byl navržen se vstup-
ními tranzistory NMOS, které mají vyšší KP a jsou prˇibližneˇ 4x menší než tranzistory PMOS
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se stejným saturacˇním proudem a pracovním režimem na kraji silné inverze. Soucˇástí návrhu
nového modulátoru ∆Σ byl také digitální filtr popsaný v kapitole 6.7. Navržený prˇevodník typu
∆Σ obsahující nový modulátor má SNDR = 84,05 dB (ENOB = 13,66) pro model AWCP
a teplotu 85 ◦C.
Záveˇrem lze rˇíci, že výhody nové struktury modulátoru ∆Σ spocˇívají v možnosti dosažení
vysokého ENOB v celém kmitocˇtovém pásmu. Prˇi volbeˇ vysokého pocˇtu komparátoru˚ (nkomp)
lze dosáhnout rozlišení jako s modulátory s vícebitovým kvantizacˇním obvodem, aniž by bylo
nutné použít metodu DWA. Tato struktura zabírá jen o 0,2 mm2 více místa, než klasickým
modulátor ∆Σ 2. rˇádu, ale dosahuje vyššího ENOB o 2 bity. Vzrostl také dynamický rozsah
o 5 dB a vyšší harmonické tóny byly výrazneˇ potlacˇeny. Výhodou jsou také nízké nároky na
použité komparátory, OTA, na soubeˇh kapacitoru˚ v integrátorech a na prˇesnost prˇenosových
koeficientu˚. Je však nutné zajistit dobrý soubeˇh rezistoru˚ v obvodu generování referencˇních
napeˇtí a vysokého SR oddeˇlovacího OTA. Vlivem požadavku na vysoké SR oddeˇlovacího OTA
vzrostou klidové proudy v jeho strukturˇe a vzroste spotrˇeba celého modulátoru (tabulka 14).
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Seznam zkratek a symbolu˚
A0 zesílení pro stejnosmeˇrný signál
Aarea plocha na cˇipu
ADC analogoveˇ - digitální prˇevodník
AM amplitudová bezpecˇnost
AR koeficient soubeˇhu
AU0 napeˇt’ové zesílení OTA (nebo OZ) na nízkých kmitocˇtech
AWC0 procesní odchylka - pomalý tranzistor PMOS, rychlý NMOS
AWC1 procesní odchylka - rychlý tranzistor PMOS, pomalý NMOS
AWCP procesní odchylka - rychlé tranzistory NMOS a PMOS
AWCS procesní odchylka - pomalé tranzistory NMOS a PMOS
CC Millerova kompenzacˇní kapacita
CF zpeˇtnovazební kapacitor
CGATE parazitní kapacita hradla tranzistoru MOS
CGD parazitní kapacita tranzistoru MOS mezi elektrodami gate-drain
CGS parazitní kapacita tranzistoru MOS mezi elektrodami gate-source
CI integracˇní kapacitor
CIC kaskádneˇ integrovaný comb (filtr)
CLK hodinový signál
CMFB obvod pro nastavení souhlasného napeˇtí na výstupu
CMOS komplementární kov-oxid-polovodicˇ
CMRR potlacˇení souhlasného napeˇtí
CP parazitní kapacita
CS vzorkovací kapacitor
DAC digitálneˇ analogový prˇevodník
ENOB efektivní pocˇet bitu˚
fBW šírˇka pásma užitecˇného signálu
fdc1 zpeˇtnovazební prˇenos beˇhem vzorkovací fáze
fdc2 zpeˇtnovazební prˇenos beˇhem integracˇní fáze
FIR (filtr) s konecˇnou impulzní odezvou
FP pevná pozice desetinné cˇárky
fVZ vzorkovací kmitocˇet
GBW šírˇka pásma jednotkového zisku OTA (nebo OZ)
gm transkonduktance tranzistoru MOS
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g0 výstupní vodivost tranzistoru MOS
INL integrální nelinearita ADC nebo DAC
KP transkonduktancˇní parametr technologie
L délka kanálu tranzistoru MOS
LSB nejméneˇ významný bit
M pocˇet bitu˚ kvantizacˇního obvodu
MASH struktura vícestupnˇové modulace šumu
MOS tranzistor rˇízený elektrickým polem (kov-oxid-polovodicˇ)
nkomp pocˇet komparátoru˚ v obvodu detekce stejnosmeˇrného posunu
NTF prˇenosová funkce šumu
OSR pomeˇr prˇevzorkování
OTA transkonduktacˇní operacˇní zesilovacˇ
OZ operacˇní zesilovacˇ
Pcons spotrˇeba
PDM hustotneˇ pulzní modulace
PM fázová bezpecˇnost
PPOR odporová vrstva v P+ polykrystalické vrstveˇ
PSD spektrální hustota výkonu
PSRR potlacˇení zmeˇn napájecího napeˇtí
RHIPO odpor v vysokoohmové polykrystalické vrstveˇ
ROFF odpor spínacˇe v rozepnutém stavu
RON odpor spínacˇe v sepnutém stavu
SC spínané kapacitory
SFDR dynamický rozsah prˇevodníku bez zkreslení
SNDR odstup užitecˇného signálu od šumu a zkreslení
SNR odstup užitecˇný signál-šum
SR rychlost prˇebeˇhu
STF prˇenosová funkce signálu
tf doba sestupné hrany
tr doba nástupné hrany
UAGND napeˇtí analogové zemeˇ
UBN napeˇtí pro nastavení pracovního bodu pro tranzistory NMOS
UBP napeˇtí pro nastavení pracovního bodu pro tranzistory PMOS
UDAC napeˇtí na výstupu DAC
UDD kladné napájecí napeˇtí 3,3 V
86
Nová struktura modulátoru delta-sigma nízkého rˇádu s vysokým rozlišením
UGS napeˇtí mezi elektrodami gate-source tranzistoru MOS
UINmax maximální amplituda vstupního signálu
UINN napeˇtí prˇivedené na invertující vstup OTA
UINP napeˇtí prˇivedené na neinvertující vstup OTA
USS záporné napájecí napeˇtí - zem 0 V
UTH prahové napeˇtí tranzistoru MOS
W šírˇka kanálu tranzistoru MOS
x(t) obecný vstupní signál
y(t) obecný výstupní signál
YDC signál reprezentující stejnosmeˇrný posun
YPDM výstupní hustotneˇ-pulzní signál z kvantizacˇního obvodu
δ1 chyba ustálení beˇhem vzorkovací fáze
δ2 chyba ustálení beˇhem integracˇní fáze
ρ1 statistická chyba beˇhem vzorkovací fáze
ρ2 statistická chyba beˇhem integracˇní fáze
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P1 Zdroj rˇídicích hodinových signálu˚
Obr. P. 1: Cˇasový pru˚beˇh hodinového signálu CLK1 (φ1) s vyznacˇeným cˇasem doby td_d
Obr. P. 2: Cˇasový pru˚beˇh hodinových signálu˚ CLK1 (φ1) a CLK2 (φ2) s vyznacˇeným cˇasem doby td_12
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Obr. P. 3: Cˇasový pru˚beˇh hodinového signálu CLK1 (φ1) s vyznacˇeným cˇasem doby sestupné hrany
Obr. P. 4: Cˇasový pru˚beˇh hodinového signálu CLK2 (φ2) s vyznacˇeným cˇasem doby nástupné hrany
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Obr. P. 5: Cˇasový pru˚beˇh - zpoždeˇní td_d hodinového signálu CLK1 (φ1) pro model AWCP
Obr. P. 6: Cˇasový pru˚beˇh hodinových signálu˚ CLK1 (φ1) a CLK2 (φ2) s vyznacˇeným cˇasem doby td_12 (AWCP)
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P2 Plneˇ diferencˇní OTA
Obr. P. 7: Corner analýza - závislost AU na kmitocˇtu vstupního signálu s vyznacˇeným AU0
Obr. P. 8: Corner analýza - závislost AU na kmitocˇtu vstupního signálu - nejhorší GBW a PM
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Obr. P. 9: Corner analýza - pru˚beˇh výstupního napeˇtí v cˇase - parametr SR nábeˇžné hrany pro nejhorší prˇípad
Obr. P. 10: Corner analýza - pru˚beˇh výstupního napeˇtí v cˇase - parametr SR sestupné hrany pro nejhorší prˇípad
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Obr. P. 11: Corner analýza - pru˚beˇh výstupního napeˇtí v cˇase - výstupní napeˇt’ový rozsah
Obr. P. 12: Pru˚beˇh parametru CMRR v závislosti na kmitocˇtu pro typický proces
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Obr. P. 13: Corner analýza - pru˚beˇh parametru CMRR v závislosti na kmitocˇtu
Obr. P. 14: Pru˚beˇh parametru PSRR v závislosti na kmitocˇtu pro typický proces
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Obr. P. 15: Corner analýza - pru˚beˇh parametru PSRR v závislosti na kmitocˇtu
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P3 Vzorkovací obvod
Obr. P. 16: Corner analýza - pru˚beˇh výstupního signálu v cˇase - chyba prˇesnosti úrovneˇ vzorkovacího obvodu
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P4 Komparátor s hysterezí
Obr. P. 17: Pru˚beˇh výstupního napeˇtí v cˇase - parametr SR nábeˇžné hrany
Obr. P. 18: Pru˚beˇh výstupního napeˇtí v cˇase - parametr SR sestupné hrany
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Obr. P. 19: Závislost výstupního napeˇtí na vstupním - maximální velikost hystereze
Obr. P. 20: Závislost výstupního napeˇtí na vstupním - minimální velikost hystereze
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P5 Komparátor pro detekci úrovneˇ
Obr. P. 21: Pru˚beˇh výstupního napeˇtí v cˇase - parametr SR nábeˇžné hrany
Obr. P. 22: Pru˚beˇh výstupního napeˇtí v cˇase - parametr SR sestupné hrany
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Obr. P. 23: Corner analýza - pru˚beˇh výstupního napeˇtí v cˇase - parametr SR nábeˇžné hrany
Obr. P. 24: Corner analýza - pru˚beˇh výstupního napeˇtí v cˇase - parametr SR sestupné hrany
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P6 Oddeˇlovací zesilovacˇ
Obr. P. 25: Závislost AU a fáze na kmitocˇtu vstupního signálu s vyznacˇeným GBW a PM
Obr. P. 26: Corner analýza - závislost AU a fáze na kmitocˇtu vstupního signálu s vyznacˇeným AU0
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Obr. P. 27: Corner analýza - závislost AU a fáze na kmitocˇtu vstupního signálu - nejhorší GBW a PM
Obr. P. 28: Pru˚beˇh výstupního napeˇtí v cˇase - parametr SR nábeˇžné hrany
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Obr. P. 29: Pru˚beˇh výstupního napeˇtí v cˇase - parametr SR sestupné hrany
Obr. P. 30: Corner analýza - pru˚beˇh výstupního napeˇtí v cˇase - parametr SR nábeˇžné a sestupné hrany
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Obr. P. 31: Pru˚beˇh výstupního napeˇtí v cˇase - zpoždeˇní nábeˇžné hrany
Obr. P. 32: Pru˚beˇh výstupního napeˇtí v cˇase - zpoždeˇní sestupné hrany
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Obr. P. 33: Corner analýza - pru˚beˇh výstupního napeˇtí v cˇase - vstupní napeˇt’ový rozsah
Obr. P. 34: Corner analýza - pru˚beˇh výstupního napeˇtí v cˇase - výstupní napeˇt’ový rozsah
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P7 Ostatní
Obr. P. 35: Detail signálu na výstupu oddeˇlovacího OTA
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Obr. P. 36: Rozložení PSD pro OSR = 128
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Obr. P. 37: Použitý komplementární spínacˇ v integrátorech
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